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KAPITEL 1
Einleitung
1.1 Motivation
Die derzeitige Entwicklung der Kommunikationstechnik wird durch eine starke Zunahme
an drahtlosen Multimedia-Diensten geprägt. Die Tendenz geht hierbei eindeutig in Rich-
tung höherer Datenraten bei einem immer höher werdenden Mobilitätsgrad. Als Beispie-
le sind drahtlose Internetzugänge für die dritte Mobilfunkgeneration mit HSDPA (High
Speed Downlink Packet Access) oder auch die geplante Erweiterung des jetzigenWLAN-
Standards (802.11 g) mit 54 Mbit/s auf 802.11 n mit Übertragungsraten von 108 bis 320
Mbit/s zu nennen (Abb. 1.1). Einer Erhöhung der Kanalkapazität (in bit/s) durch Ver-
größerung der Frequenzbandbreite sind wegen der knappen und damit teuren Ressource
„Frequenz“ enge Grenzen gesetzt. Damit müssen wegen des immer weiter ansteigenden
Bedarfs an schnellen Datenkanälen neue Ressourcen erschlossen werden.
Neue Perspektiven dazu bieten Übertragungssysteme, welche auf der Empfangs- und/oder
Sendeseite über mehrere voneinander „entkoppelte Antennen“ (Mehrfachantennen) ver-
fügen [1]. Diese Mehrfachantennensysteme erlauben es, die Wellenausbreitungsrichtung
für Senden (DOD - Direction of Departure) und Empfangen (DOA - Direction of Arrival)
als neue Ressource zur Erhöhung der bandbreitenbezogenen Kanalkapazität (in bit/s/Hz)
1
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Abbildung 1.1: Zuordnung der verschiedenen Technologien drahtloser Internetzugänge zu Da-
tenrate und zu Grad der Mobilität von Nahbereichsnetzen (WPAN) über lokale Netze (WLAN) bis
zu Mobilfunknetzen (WWAN).
zu erschließen. Diese Erhöhung beruht auf einer Verbesserung des Signal-Rausch-Ab-
standes bei gleicher Sendeleistung (z. B. bei Empfangsdiversität) oder auf der Realisie-
rung paralleler unabhängiger Übertragungskanäle unter Ausnutzung der Mehrwegeaus-
breitung. Spezielle Antennendiversitätsverfahren wie beispielsweise „Maximum-Ratio-
Combining (MRC)“ [2] erlauben somit eine Überwindung der negativen Auswirkung
der Mehrwegeausbreitung auf den Signal-Rausch-Abstand in Form von Fading in fre-
quenzflachen Kanälen. Weiterhin können mit dem Einsatz sogenannter MIMO (Multiple-
Input-Multiple-Output) - Systeme durch räumlichen Vielfachzugriff (Raum-Multiplex)
voneinander unabhängige Kanäle zur parallelen Übertragung mehrerer Datenströme ge-
nutzt werden. Dies wird z.B. in den sogenannten Multi-Layer-Konzepten wie BLAST
(Bell Labs Layered Space Time) [3] ausgenutzt. Hierdurch lässt sich eine beträchtliche
Steigerung der Datenraten ohne Erhöhung der Bandbreiten erzielen.
Die Möglichkeit, mit Hilfe von Mehrfachantennensystemen eine dynamische Anpassung
an die Kanaleigenschaften zu realisieren, kann auch im Sinne des Mehrfachzugriffs zur
Unterdrückung von Gleichkanalinterferenzen (z. B. bei GSM) und Interferenzen durch
Vielfachzugriff (Multiple-Access-Interference, z. B. bei WCDMA) [4] unter Ausnutzung
unterschiedlicher Wellenausbreitungsrichtungen genutzt werden.
Möchte man solche Mehrfachantennen nun aber in mobile Terminals (z.B. PDA, Note-
book etc.) implementieren, welche in ihren geometrischen Abmessungen stark beschränkt
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sind, so erweist sich das konventionelle Konzept voneinander entkoppelter Strahlerele-
mente mit separaten Antennentoren [5] wegen des zur Entkopplung erforderlichen hohen
Elementabstandes als unbrauchbar.
In dieser Arbeit wird darum ein neuartiges allgemeines Konzept für kompakte Mehrfach-
antennen präsentiert, welches als Ausgangspunkt zur Entwicklung von Antennen unter-
schiedlicher Funktionalität dient. Dieses Konzept basiert auf verschiedenen „Moden“, die
eine gemeinsame Antennenstruktur nutzen und in kontrollierter Weise durch mehrere An-
tennentore angeregt werden. Die auf diesemKonzept basierenden Antennen werden in der
vorliegenden Arbeit als Multimodenantennen bezeichnet und schließen den neuartigen
Spezialfall von Antennen ein, die nicht mehr aus voneinander separierten Antennenele-
menten bestehen, sondern eine strahlende Einheit darstellen, die mehrere unverkoppelte
Tore mit zugehörigen unkorrelierten Richtcharakteristiken zur Verfügung stellt.
1.2 Inhalt
Für den Entwurf der avisierten Multimodenantennen sowie der im letzten Teil der Ar-
beit vorgeschlagenen Konzepte zur Rekonfigurierbarkeit wird eine geeignete und präzise
Charakterisierung der Strahlungs- und Schaltkreiseigenschaften benötigt, welche in Kapi-
tel 2 dieser Arbeit eingeführt wird. Hier werden zunächst die wichtigen Kenngrößen von
Mehrfachantennen für den Sende- und Empfangsfall eingeführt und gegenseitige Abhän-
gigkeiten aufgezeigt. Im Mittelpunkt der Betrachtungen stehen die Torrichtcharakteristik-
en und ihre Korrelation, die Streumatrix sowie Zusammenhänge zwischen der Streuma-
trix und der Korrelationsmatrix für Torrichtcharakteristiken. In einem weiteren Teil dieses
Kapitels wird erläutert, dass die Richtcharakteristiken als Elemente eines unitären Funk-
tionenraumes aufgefasst werden können. Diese Betrachtungsweise bietet Vorteile für die
Beschreibung des Verhaltens von Mehrfachantennen und wurde deshalb in dieser Arbeit
gewählt.
In Kapitel 3 werden das allgemeine Prinzip von Multimodenantennen und Konzepte für
deren Entwurf erläutert. Die Einführung des Begriffs „Multimodenantenne“ geschieht da-
zu zunächst an einem Vergleich mit dem konventionellen Prinzip einer Gruppe aus Ein-
zelantennen. Daran anschließend sind einige Entwurfskonzepte (mittels Entkopplungs-
netzwerken, parasitären Elementen oder für den Direktentwurf prädestinierten Geometri-
en) für Multimodenantennen beschrieben und die physikalischen Grenzen für die Kom-
paktheit bei vorgegebener Bandbreite erläutert. Abschließend wird dann das Prinzip des
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Antennenentwurfs über Eigenmoden beschrieben, welches in bestimmen Fällen geome-
trischer Symmetrien Anwendung findet.
Mit Bezug auf die zuvor beschriebenen Realisierungskonzepte werden in Kapitel 4 ge-
eignete Realisierungsbeispiele für Multimodenantennen in Form numerischer und experi-
menteller Ergebnisse präsentiert. Hierbei wird als erstes auf eine für Multimodenantennen
repräsentative Antennenstruktur eingegangen, welche nicht mehr aus separierten (galva-
nisch getrennten) Antennenelementen besteht, sondern vielmehr eine strahlende Gesamt-
struktur darstellt, die an verschiedenen Stellen mit Toren versehen ist, über die verschie-
dene Moden mit voneinander unkorrelierten Richtcharakteristiken angeregt werden. So-
mit besitzt diese Struktur die Funktionalität mehrerer Antennen, die allerdings die selbe
kompakte Struktur nutzen. Das zweite Beispiel besteht aus einer Multimodenantenne mit
zusätzlich in die Struktur eingebrachten strahlenden Substrukturen (parasitären Elemen-
ten), welche nicht direkt durch Tore gespeist werden. Dieses Prinzip bereitet damit auch
die Grundlage für die später beschriebenen Konzepte zur Rekonfigurierbarkeit.
Das Kapitel 5 ist exemplarisch einigen Anwendungsmöglichkeiten für die vorgestellten
Multimodenantennen gewidmet. Hier liegt der Schwerpunkt auf Verfahren zur räumli-
chen Mehrfachnutzung eines Übertragungskanals mit Mehrwegeausbreitung durch die
Verwendung von Mehrfachantennen sowohl auf der Sende- als auch auf der Empfangs-
seite. Hierzu wird zunächst die Funktion einer Mehrfachantenne als adaptivesWinkelfilter
beschrieben, welche die Grundlage für die anschließende Erläuterung von Verfahren der
Winkel-Zeit-Signalverarbeitung bildet. In diesem Zusammenhang werden die Methode
des Diversitätsempfangs und darauf aufbauend ein MIMO-Verfahren zur Realisierung ei-
nes Raum-Multiplex-Betriebs beschrieben.
Das letzte Kapitel beschäftigt sich mit einem Konzept zur Rekonfigurierbarkeit der ver-
wendeten Antennen, d.h. dem Umschalten der Mehrfachantennen zwischen verschiede-
nen Zuständen, in denen jeweils ein anderer Satz von Richtcharakteristiken zur Verfügung
steht. Die Motivation dafür ergibt sich aus dem Bedarf der Kostenersparnis für beispiels-
weise die im vorhergehenden Kapitel vorgestellten Übertragungssysteme, indem durch
Umschalten neue Richtcharakteristiken verfügbar gemacht werden, ohne dabei auf kost-
spielige Weise die Anzahl der Transceiverzweige erhöhen zu müssen. Diese verschiede-
nen Sätze von simultanen Richtcharakteristiken stehen dabei nur sequentiell (nicht zeit-
gleich) zur Verfügung. Für dieses Konzept wird ein Entwurfsverfahren präsentiert, wel-
ches das in Kapitel 3 vorgestellte Prinzip der reaktiv beschalteten parasitären Elemente
ausnutzt. Eine Verifikation erfolgt anhand von Simulationen und auch experimentell.
KAPITEL 2
Allgemeine Beschreibung von Mehrfachantennen
In diesem Kapitel wird eine allgemeine Charakterisierung der Strahlungs- und Schalt-
kreiseigenschaften von Mehrfachantennen eingeführt (vgl. [6]). Dazu werden die Mehr-
fachantennen zunächst im Sende- und Empfangsfall beschrieben. Abschließend wird ei-
ne funktionalanalytische Beschreibungsweise präsentiert, in der Richtcharakteristiken als
Elemente eines unitären Funktionenraumes aufgefasst werden.
2.1 Kenngrößen von Mehrfachantennen im Sende- und
Empfangsfall
Nachfolgend sollen nun die wichtigsten Sende- und Empfangskenngrößen von Mehrfach-
antennen beschrieben werden. Dazu gehören insbesondere die durch die Streumatrix cha-
rakterisierten Toreigenschaften, der Begriff der Torrichtcharakteristik, ein Maß für die
Ähnlichkeit von Torrichtcharakteristiken und eine sinnvolle Definition für die Frequenz-
bandbreite.
Diese Erläuterungen sind dabei auf die in Abb. 2.1 skizzierte allgemeine Mehrfachanten-
nenstruktur bezogen, für die Linearität und Reziprozität als einzige Annahme vorausge-
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Abbildung 2.1: Allgemeine Darstellung einer Mehrfachantenne. Mehrere Tore speisen eine ge-
meinsame Struktur. Speisung aller Tore (allgemeiner Fall) führt zu Strahlungsfeld ~Erad(r,Θ,Φ)
im Aufpunkt ~r (Koordinaten r,Θ,Φ) der Quellenstromverteilung ~J(~r ′) im Quellenvolumen V ′ mit
Ortsvektor ~r ′.
setzt sind. Die Struktur ist als eineM -fach-Antenne (M -Tor-Antenne) anM verschiede-
nen Stellen mit einem Tor, also insgesamt mitM Toren versehen.
2.1.1 Streumatrix der Mehrfachantenne
Bezüglich ihrer Toreigenschaften ist eineM -fach-Antenne durch ihre symmetrische Im-
pedanzmatrix Z vom Typ M×M beschreibbar. Die Elemente der Impedanzmatrix sind
allerdings wegen ihrer Abschlussbedingung (Leerlauf) nicht als Betriebsparameter geeig-
net, da die M -Tor-Antenne an ihren Toren m ∈ {1, . . . ,M} normalerweise mit Lastim-
pedanzen ZL,M beschaltet ist.
Eine bessere Beschreibung liefert daher die ebenfalls symmetrischeM×M -Streumatrix
S mit für den Betrieb geeigneten Abschlussbedingungen. Mit
ZL = diag(ZL,1, . . . , ZL,M)
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kann man eine normierte Impedanzmatrix z als
z = Z
− 1
2
L ZZ
− 1
2
L
angeben, aus der dann für die Streumatrix
S = (z− E)(z+ E)−1
mit E als Einheitsmatrix folgt [7].
2.1.2 Mehrfachantenne im Sendefall
Geht man im Sendefall von einer Speisung der M Tore mit Wellen repräsentiert durch
den Vektor aus Wellenkoeffizienten a = [a1 . . . aM ]T aus, so erhält man die an den Toren
herauslaufenden Wellen b = [b1 . . . bM ]T über die Streumatrix S zu
b = Sa . (2.1)
Für die Wellenkoeffizienten gilt dabei, dass mit
|a|2 = Pav und |b|2 = Psc (2.2)
die insgesamt an allen Toren verfügbare bzw. herauslaufende Leistung ist. Die bei Spei-
sung mit a = [a1 . . . aM ]T von den Toren der Antenne aufgenommene Leistung Pin ergibt
sich dann mit den Gl. (2.1) und (2.2) zu
Pin = |a|2 − |b|2 = a+a− b+b = a+(E− S+S)a . (2.3)
2.1.2.1 Anpassung und Verkopplung von Toren
Im Fall von Übersprechen zwischen den Toren µ, ν ∈ {1, . . . ,M} wird dies durch von
Null verschiedene Nebendiagonalenelemente
Sµν 6= 0 ; µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν
und die Fehlanpassung eines Tores µ ∈ {1, . . . ,M} durch das Hauptdiagonalenelement
Sµµ = 0 ; µ ∈ {1, . . . ,M}
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beschrieben. Eine Antenne mit entkoppelten und angepassten Toren besitzt dann idealer-
weise die Streumatrix
S = 0 .
2.1.2.2 Komplexe Vektorrichtcharakteristiken für Tore
In diesemAbschnitt wird nun die komplexe Vektorrichtcharakteristik eines Antennentores
eingeführt, welche eine zentrale Größe für Mehrfachantennen und insbesondere für die in
Abschnitt 3 eingeführten Multimodenantennen ist.
Die Speisung der Tore der in Abb. 2.1 gezeigten Mehrfachantenne hat eine äquivalente
Stromdichteverteilung ~J(~r ′) im Quellenvolumen V ′ der Antenne beschrieben durch den
Ortsvektor ~r ′ zur Folge, welche das elektrische Fernfeld ~Erad(r,Θ,Φ) im Aufpunkt ~r
mit den Koordinaten r,Θ,Φ erzeugt. Dieses Fernfeld setzt sich aus den Beiträgen der
einzelnen Torem ∈ {1, . . . ,M} in der Form
~Erad,m(r,Θ,Φ) =
√
Z0
2pi
e−j k0r
r
~Cm(Θ,Φ) am ; m ∈ {1, . . . ,M}
mit k0 = ω
√
µ0 ε0 und Z0 = 120piΩ (Feldwellenwiderstand des freien Raumes) zu
~Erad(r,Θ,Φ) =
√
Z0
2pi
e−j k0r
r
M∑
m=1
am ~Cm(Θ,Φ) (2.4)
zusammen. Die Funktion ~Cm heißt komplexe Vektorrichtcharakteristik oder kurz Tor-
richtcharakteristik von Tor m ∈ {1, . . . ,M} für den Fall, dass Tor m mit am gespeist
wird, während die einlaufenden Wellen an allen anderen Toren mit
aζ = 0 ∀ ζ ∈ {1, . . . ,M} \ {m}
verschwinden. Die Funktionswerte ~Cm(Θ,Φ) können in der Form
~Cm(Θ,Φ) =
∣∣∣~Cm(Θ,Φ)∣∣∣ ejΨm(Θ,Φ) ~qm(Θ,Φ) (2.5)
angegeben werden und repräsentieren damit die Winkelabhängigkeit von Betrag, Phase
und Polarisation des Antennenfernfeldes, wobei mit ~qm(Θ,Φ) ∈ C2 und
|~qm(Θ,Φ)| =
√
~q ∗m(Θ,Φ) · ~qm(Θ,Φ) = 1
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der Polarisationseinheitsvektor beschrieben ist. Fasst man die Bilder der Torrichtcharak-
teristiken ~C1(Θ,Φ), . . . , ~CM(Θ,Φ) in einer Matrix
C(Θ,Φ) =
[
~C1(Θ,Φ) . . . ~CM(Θ,Φ)
]T
(2.6)
zusammen, lässt sich damit das gesamte elektrische Feld entsprechend Gl. (2.4) auch
kompakt als
~Erad(r,Θ,Φ) =
√
Z0
2pi
e−j k0r
r
CT(Θ,Φ)a
angeben und die zugehörige Gesamtrichtcharakteristik ~C ergibt sich als Linearkombina-
tion aus den einzelnen Torrichtcharakteristiken ~Cm zu
~C(Θ,Φ) =
M∑
m=1
cm ~Cm(Θ,Φ) ; cm ∈ C ∀ m ∈ {1, . . . ,M} (2.7)
mit einem Satz vonM komplexen Linearfaktoren cm.
2.1.2.3 Mittlerer effektiver Gewinn und Korrelation
Definiert man mit
kµν = ~C
∗
µ(Θ,Φ) · ~Cν(Θ,Φ) ; µ, ν ∈ {1, . . . ,M}
die Elemente einer M×M -Matrix k(Θ,Φ) als Skalarprodukt aus den Bildern der Tor-
richtcharakteristiken in C2, lässt sich damit die zum Fernfeld der Antenne gehörende
Strahlungsdichte durch
Srad(r,Θ,Φ) =
1
2Z0
∣∣∣ ~Erad(r,Θ,Φ)∣∣∣2 = 1
4pir2
a+ k(Θ,Φ) a
bestimmen. Für die abgestrahlte Leistung folgt dann
Prad =
2pi∫
0
pi∫
0
Srad(r,Θ,Φ) r
2 sinΘ dΘdΦ = a+Ka . (2.8)
KAPITEL 2. ALLGEMEINE BESCHREIBUNG VON MEHRFACHANTENNEN 10
K ist eine hermitescheM×M -Matrix, für deren Elemente mit µ, ν ∈ {1, . . . ,M}
Kµν =
1
4pi
∮
Ω
~C∗µ(Θ,Φ) · ~Cν(Θ,Φ) dΩ ; dΩ = sinΘ dΘ dΦ (2.9)
gilt, und wird als Korrelationsmatrix bezeichnet.
Die Hauptdiagonalenelemente vonK entsprechen mit
%m = Kmm =
1
4pi
∮
Ω
|~Cm(Θ,Φ)|2 dΩ ; m ∈ {1, . . . ,M} (2.10)
dem mittleren effektiven Gewinn von Tor m über alle Winkel (Richtungen auf der Ein-
heitskugel). Aus Gl. (2.8) erhält man dann für die abgestrahlte Leistung Prad,m im Falle
der Speisung eines einzigen Toresm mit am
Prad,m
Pav,m
= Kmm = %m , (2.11)
wenn mit Pav,m = |am|2 die verfügbare Leistung an Tor m bezeichnet ist. Der mitt-
lere effektive Gewinn %m beinhaltet damit die Gewinnreduktion auf Grund von Dissi-
pationsverlusten, Fehlanpassung von Tor m und Übersprechen zu den anderen Toren
ζ ∈ {1, . . . ,M} \ {m}. Die effektive Gewinnfunktion von Tor m ergibt sich dann aus
dem Integranden von Gl. 2.10 zu
gm(Θ,Φ) =
∣∣∣~Cm(Θ,Φ)∣∣∣2 . (2.12)
Mit Hilfe des mittleren effektiven Gewinns %m lassen sich die Torrichtcharakteristiken
~Cm in der Form
~cm(Θ,Φ) =
~Cm(Θ,Φ)√
%m
; m ∈ {1, . . . ,M} (2.13)
normieren. Damit gilt
1
4pi
∮
Ω
|~cm(Θ,Φ)|2 dΩ = 1 .
Für die Matrix aus den Bildern der normierten Torrichtcharakteristiken c(Θ,Φ) gilt dann
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mit Gl. (2.6)
c(Θ,Φ) = [c1(Θ,Φ) . . . cM(Θ,Φ)]
T = diag
(
1√
%1
, . . . ,
1√
%M
)
C(Θ,Φ) . (2.14)
Diese Art der Normierung erweist sich für die in Abschnitt 5.1 beschriebene Winkelfilte-
rung mit Mehrfachantennen als hilfreich.
Aus den Nebendiagonalenelementen der KorrelationsmatrixK lässt sich weiterhin über
κµν =
|Kµν |√
Kµµ
√
Kνν
=
|Kµν |√
%µ
√
%ν
; µ, ν ∈ {1, . . . ,M} (2.15)
mit 0 ≤ κµν ≤ 1 ein Maß für die Ähnlichkeit zweier Richtcharakteristiken ~Cµ, ~Cν einfüh-
ren, welches alsKorrelation bezeichnet wird. Zwei unkorrelierte Torrichtcharakteristiken
heißen dann auch orthogonal und es gilt:
~Cµ, ~Cν unkorreliert ⇐⇒ κµν = 0 ⇐⇒ ~Cµ, ~Cν orthogonal
Außerdem kann man leicht nachrechnen, dass für die Korrelation zweier gleicher Richt-
charakteristiken
~Cµ = ~Cν =⇒ κµν = 1 ; µ, ν ∈ {1, . . . ,M}
gilt.
Ein Teil Pdiss der von den Antennentoren aufgenommenen Leistung Pin (Gl. 2.3) wird
nicht von der Antenne abgestrahlt, sondern von der Antenne dissipiert (Verluste), so dass
Prad = Pin − Pdiss
gilt. Pdiss lässt sich über eine positiv definite hermitesche Dissipationsmatrix Kdiss ent-
sprechend
Pdiss = a
+Kdissa (2.16)
ausdrücken, woraus man mit den Gl. (2.3) und (2.8) für die Korrelationsmatrix
K = E− S+S−Kdiss (2.17)
erhält.
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Mit Hilfe der Korrelationsmatrix lässt sich bereits jetzt eine für den Entwurf der avisierten
Multimodenantennen wichtige Schlussfolgerung ziehen:
Seien ~Cµ, ~Cν die den Toren µ, ν zugeordneten Torrichtcharakteristiken, dann gilt unter
Vernachlässigung der Verluste mitKdiss = 0 die Aussage:
Sµν = 0 ∧ µ 6= ν =⇒ κµν = 0
Und in Worten: Sind die Tore µ und ν voneinander entkoppelt, so ist dies eine hinreichen-
de (keine notwendige) Bedingung dafür, dass die diesen Toren zugeordneten Torrichtcha-
rakteristiken ~Cµ und ~Cν orthogonal und damit unkorreliert κµν = 0 sind.
Der Beweis dieser Aussage ist mit Gl. 2.17 evident.
2.1.2.4 Bandbreite
Alle bisher eingeführten Größen wie der mittlere effektive Gewinn, die Korrelation und
die Streuparameter sind frequenzabhängig. Es gibt nun verschiedene Möglichkeiten, ei-
ne Frequenzbandbreite für Mehrfachantennen einzuführen. Eine sinnvolle Definition ei-
ner Bandbreite, bezogen auf ein Antennentorm kann über die Frequenzabhängigkeit des
mittleren effektiven Gewinns des Toresm aus Gl. (2.10)
%m(f) = 1−Kdiss,mm(f)−
M∑
ν=1
|Sνm(f)|2
geschehen, für den unter Vernachlässigung der Verluste
%m(f) = 1−
M∑
ν=1
|Sνm(f)|2
gilt. Damit repräsentiert der mittlere effektive Gewinn %m(ω) in Abhängigkeit von der
Frequenz die Anpassung von Tor m aber auch das Übersprechen zu den anderen Toren
ν 6= m. Bei Eintorantennen wird sehr oft das Kriterium V SWR < 2 zur Definition der
sogenannten Anpassungsbandbreite verwendet. Dies ist gleichbedeutend mit der Forde-
rung, dass
1−
M∑
ν=1
|Sνm(f)|2 > 8
9
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Abbildung 2.2: Einfallende Welle mit Einfallsrichtung (DOA: Direction of Arrival) beschrieben
durch Winkelpaar [Θ Φ] und Polarisation ~qinc(Θ,Φ) am Ort der Empfangsantenne.
gelten muss. Somit führt diese Erweiterung des Bandbreitenkriteriums für Mehrtoranten-
nen auf
M∑
ν=1
|Sνm(f)|2 < 1
9
∀ f : |f − f0| ≤ (∆f)m
2
(2.18)
mit f0 als Mittenfrequenz und (∆f)m als torbezogene Bandbreite. Zu beachten ist, dass
sich diese Bandbreitendefinition nicht nur auf die Anpassung bezieht, sondern auch das
Übersprechen zwischen den Toren mit einbezogen ist und dass jedes Torm ∈ {1, . . . ,M}
eine eigene torbezogene Bandbreite besitzt.
2.1.3 Mehrfachantenne im Empfangsfall
Als Ergänzung der für den Sendefall beschriebenen Kenngrößen werden in diesem Ab-
schnitt die grundsätzlichen Empfangseigenschaften erläutert. Dazu betrachte man Abb.
2.2, welche den Einfall einer Welle aus einer festen Richtung (DOA) beschrieben durch
das Winkelpaar [Θ Φ] darstellt. Die Polarisation des einfallenden Feldes am Ort der An-
tenne ist dabei durch ~qinc beschrieben. Aus Reziprozitätsgründen gilt für die Torrichtcha-
rakteristiken nach den Gl. (2.5) und (2.12) wie im Empfangsfall
~Cm(Θ,Φ) =
√
gm(Θ,Φ) ejΨm(Θ,Φ) ~qm(Θ,Φ) ; m ∈ {1, . . . ,M} (2.19)
und das einfallende elektrische Feld kann am Ort der Antenne durch
~Einc(Θ,Φ) = | ~Einc(Θ,Φ)| ejϕinc(Θ,Φ) ~qinc(Θ,Φ) (2.20)
KAPITEL 2. ALLGEMEINE BESCHREIBUNG VON MEHRFACHANTENNEN 14
beschrieben werden, wenn ϕinc(Θ,Φ) die Phase und ~qinc(Θ,Φ) mit
|~qinc(Θ,Φ)| =
√
~q ∗inc(Θ,Φ)~qinc(Θ,Φ) = 1
der Polarisationseinheitsvektor des einfallenden Feldes ist. Für die Strahlungsdichte des
einfallenden Feldes erhält man dann
Sinc(Θ,Φ) =
1
2Z0
∣∣∣ ~Einc(Θ,Φ)∣∣∣2 . (2.21)
Weiterhin kann man für jede Torrichtcharakteristikm ∈ {1, . . . ,M} eine Antennenwirk-
fläche Aw,m(Θ,Φ) in Abhängigkeit der effektiven Gewinnfunktion aus Gl. (2.12) und der
Projektion des Polarisationseinheitsvektors des einfallenden Feldes auf den der Torricht-
charakteristik in der Form
Aw,m(Θ,Φ) =
λ20
4pi
gm(Θ,Φ) |~qm(Θ,Φ) · ~qinc(Θ,Φ)|2
angeben, aus der man mit
Prec,m = Aw,m(Θ,Φ) Sinc(Θ,Φ)
die Empfangsleistung an Torm bestimmen kann. Für diese Leistung erhält man damit
Prec,m = |bm|2 = λ
2
0
8piZ0
gm(Θ,Φ) |~qm(Θ,Φ) · ~qinc(Θ,Φ)|2
∣∣∣ ~Einc(Θ,Φ)∣∣∣2 .
Für bm gilt dann allgemein:
bm =
λ0√
8piZ0
√
gm(Θ,Φ)
∣∣∣ ~Einc(Θ,Φ)∣∣∣ ej [Ψ(Θ,Φ)+ϕinc(Θ,Φ)] [~qm(Θ,Φ) · ~qinc(Θ,Φ)]
Daraus kann man mit Gl. (2.19) und (2.20) schließlich den Ausdruck
bm =
λ0√
8piZ0
~Cm(Θ,Φ) · ~Einc(Θ,Φ) (2.22)
finden, und für den Einfall simultaner kohärenter Wellen aus allen Richtungen erhält man
[8]
bm =
λ0√
8piZ0
· 1
4pi
∮
Ω
~Cm(Θ,Φ) · ~Einc(Θ,Φ) dΩ . (2.23)
Die in Gl. (2.15) definierte Korrelation von Torrichtcharakteristiken steht in Zusammen-
hang mit der Korrelation der Signale an den zugehörigen Antennentoren nach Gl. (2.23),
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die hier nicht explizit definiert wird. Im Falle einer räumlichen Gleichverteilung der Ein-
fallsrichtungen von Wellen mit zufälligen komplexen Amplituden stimmt die Korrelation
der Torrichtcharakteristiken mit der Signalkorrelation überein [9, 10].
Im Rahmen der später eingeführten funktionalen Darstellungsweise entspricht Gl. (2.23)
einer Projektion des einfallenden Feldes in den Raum der Richtcharakteristiken. Dieses
Prinzip wird in Verbindung mit dem adaptiven Empfang einer Schar von einfallenden
Wellen beliebiger Anzahl und Richtung über M > 1 simultane Richtcharakteristiken an
M entkoppelten Antennentoren in Abschnitt 5.1.2 verallgemeinert dargestellt.
2.2 Funktionalanalytische Beschreibung von Mehrfach-
antennen
In diesem Abschnitt wird gezeigt, dass Richtcharakteristiken als Elemente eines spezi-
ellen Funktionenraumes aufgefasst werden können. Als Elemente eines solchen Raumes
übernehmen die Richtcharakteristiken auch dessen Eigenschaften, und man kann die Ge-
setze und Operationen dieses Raumes auf die Richtcharakteristiken anwenden. Dies lie-
fert signifikante Vorteile zur Analyse und Beschreibung von Mehrfachantennen und ihrer
Kenngrößen.
2.2.1 Unitärer Raum von Richtcharakteristiken
Die in Abschnitt 2.1.2.2 eingeführten Richtcharakteristiken sind auf der Menge
D =
{
[Θ Φ]
∣∣ Θ ∈ [0, pi] ∧ Φ ∈ [0, 2pi]}
definierte komplexe vektorwertige Funktionen der Art
~C : D ⊃ R2 −→ C2 ; [Θ Φ] 7−→ ~C(Θ,Φ) .
Die so erklärten Abbildungen (Funktionen) mit dem Namen ~C heißen Richtcharakte-
ristiken (RC) und die im vorherigen Abschnitt verwendeten mathematischen Ausdrücke
~C(Θ,Φ) heißen streng „RC-Bild des Arguments [Θ Φ] unter der Abbildung ~C“.
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2.2.1.1 Funktionenraum
Sei nun C die unendliche Menge der zu einer Mehrfachantenne gehörenden Richtcharak-
teristiken. Dann bildet die Menge C mit der inneren Verknüpfung + der Art
+ : C × C −→ C ; [~Cµ ~Cν ] 7−→ ~Cµ + ~Cν
und der Verknüpfung mit einem Körperelement
· : C× C −→ C ; [α ~C] 7−→ α~C
einen Vektorraum (Funktionenraum) über dem Körper C der komplexen Zahlen. Die Ver-
knüpfungen sind mit
[~Cµ + ~Cν ](Θ,Φ) = ~Cµ(Θ,Φ) + ~Cν(Θ,Φ) (2.24)
und
[α~C](Θ,Φ) = α~C(Θ,Φ)
punktweise auf der Menge D erklärt, womit sich die Vektorraumaxiome für diesen Fall
nachweisen lassen.
2.2.1.2 Skalarprodukt
Führt man für diesen C-Vektorraum mit <,> ein inneres Produkt (Skalarprodukt) mit
<,> : C × C −→ C ; [~Cµ ~Cν ] 7−→
〈
~Cµ, ~Cν
〉
ein, welches über die RC-Bilder durch〈
~Cµ, ~Cν
〉
=
1
4pi
∮
Ω
~C∗µ(Θ,Φ) · ~Cν(Θ,Φ) dΩ ; dΩ = sinΘ dΘ dΦ (2.25)
erklärt wird, erhält man einen Prä-Hilbert-Raum.
Zwei Richcharakteristiken ~Cµ, ~Cν ∈ C heißen orthogonal genau dann, wenn ihr Skalar-
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Abbildung 2.3: Veranschaulichung des formal eingeführten Winkels αµν zwischen zwei Richt-
charakteristiken (Illustration).
produkt mit〈
~Cµ, ~Cν
〉
= 0 (2.26)
verschwindet.
Über das Skalarprodukt lässt sich an dieser Stelle rein formal ein Winkel αµν zwischen
zwei Richtcharakteristiken ~Cµ, ~Cν einführen (Abb. 2.3). Für diesen Winkel erhält man
cosαµν =
∣∣∣〈~Cµ, ~Cν〉∣∣∣
‖~Cµ‖ ‖~Cν‖
. (2.27)
Im Fall der Orthogonalität nach Gl. (2.26) nimmt dieser Winkel den Wert |αµν | = pi/2
an, und im Fall von gleichen Richtcharakteristiken gilt αµν = 0.
2.2.1.3 Norm
Verwendet man nun das Skalarprodukt zur Erzeugung einer Norm ‖ · ‖ der Art
‖ · ‖ : C −→ R+ ; ~C 7−→ ∥∥~C∥∥
KAPITEL 2. ALLGEMEINE BESCHREIBUNG VON MEHRFACHANTENNEN 18
mit
∥∥~C∥∥ =√〈~C, ~C〉 (2.28)
sind alle Bedingungen erfüllt, dass mit C ein unitärer Raum von Richtcharakteristiken
vorliegt.
Für das Betragsquadrat der Norm einer Richtcharakteristik ~C gilt dann mit Gl. (2.25)
∥∥~C∥∥2 = 1
4pi
∮
Ω
|~C(Θ,Φ)|2 dΩ ; dΩ = sinΘ dΘ dΦ . (2.29)
2.2.1.4 Basis und Dimension
Wie bereits in Abschnitt 2.1.2.2 beschrieben besitzt eine Mehrfachantenne mit W Toren
eineW -elementige Menge von Torrichtcharakteristiken
C = {~C1, . . . , ~CW} .
Ist mit C nun der Raum aller mit dieser Antenne erzeugbaren Richtcharakteristiken be-
zeichnet, dann lässt sich nach Gl. (2.7) und (2.24) auch jede Richtcharakteristik ~C ∈ C
als lineares Kompositum
~C =
W∑
m=1
cm ~Cm ; cm ∈ C ∀ m ∈ {1, . . . ,W}
darstellen. Damit ergibt sich C als lineare Hülle
C = Lin C
aus der Menge C als Erzeugendensystem von C .
Die Dimension des RC-Raumes C wird gegeben durch die maximale Anzahl der line-
ar unabhängigen Elemente aus C. Besitzt die Menge C beispielsweise M < W linear
unabhängige Elemente {~C1, . . . , ~CM} (o. B. d. A.) und damit W − M linear abhängige
{~CM+1, . . . , ~CW}, so lässt sich der gleiche Raum C alleine durch die linear unabhängige
Teilmenge B ⊂ C über
C = LinB = Lin C
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mit
B = {~C1, . . . , ~CM}
erzeugen. Die Menge B stellt damit eine Basis des RC-Raumes C dar. Damit sind die
Torrichtcharakteristiken {~CM+1, . . . , ~CW} redundant, und die zugehörigen Tore können
entfernt werden.
Im Folgenden wird bei allen Mehrfachantennen davon ausgegangen, dass diese Reduktion
auf eine Basis von Torrichtcharakteristiken bereits geschehen ist.
2.2.2 Zusammenhang mit Antennenkenngrößen
Die in Abschnitt 2.1 eingeführten Kenngrößen von Mehrfachantennen lassen sich mittels
der funktionalanalytischen Ausdrücke aus Abschnitt 2.2.1 verknüpfen. Dazu erhält man
für eineM -Tor-Antenne zunächst für die Elemente Kµν nach Gl. (2.9) der Korrelations-
matrixK aus dem Skalarprodukt (Gl. (2.25))
Kµν =
〈
~Cµ, ~Cν
〉
; µ, ν ∈ {1, . . . ,M} . (2.30)
Der mittlere effektive Gewinn (Gl. (2.10)) %m von Torm ist dann über
%m = Kmm =
〈
~Cm, ~Cm
〉
= ‖~Cm‖2 ; m ∈ {1, . . . ,M}
mit der Norm (2.29) von ~Cm verknüpft. Für die Norm der normierten Torrichtcharakte-
ristiken aus Gl. (2.13) ergibt sich folglich und erwartungsgemäß
‖~cm‖ = 1 m ∈ {1, . . . ,M} .
Mit Gl. (2.30) kann man nun auch die Korrelation (2.15) zweier Richtcharakteristiken
~Cµ, ~Cν ∈ C durch
κµν =
∣∣∣〈~Cµ, ~Cν〉∣∣∣
‖~Cµ‖ ‖~Cν‖
ausdrücken. Mit dem in Gl. (2.27) definierten Winkel αµν erhält man dann
κµν = cosαµν .
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Die beiden Richtcharakteristiken ~Cµ, ~Cν sind also unkorreliert genau dann, wenn für den
Winkel |αµν | = pi/2 gilt. Auf diese Veranschaulichung mit einem Winkel zwischen zwei
Richtcharakteristiken (vgl. Abb. 2.3) wird später noch in Abschnitt 5.1.2 zur Erklärung
der Projektion von einfallenden Feldern in den Raum von Richtcharakteristiken beim
Mehrtorempfang mit Multimodenantennen zurückgegriffen.
2.3 Kurze Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde eine allgemeine Beschreibung von Mehrfachantennen (Mehrto-
rantennen) präsentiert.
Hierzu wurden die Anpassung und die Verkopplung der Antennentore durch die Elemente
der Streumatrix beschrieben. Als zentrale Größe zur Beschreibung der Strahlungseigen-
schaften wurden Torrichtcharakteristiken als komplexe vektorwertige Funktionen einge-
führt und als Maß für die Ähnlichkeit von Torrichtcharakteristiken ein Korrelationsfaktor
definiert, welcher verschwindet, wenn die Torrichtcharakteristiken orthogonal (unkorre-
liert) sind. Dazu wurde gezeigt, dass sich orthogonale Torrichtcharakteristiken bei Ver-
nachlässigung der Verluste als Konsequenz aus voneinander entkoppelten Toren ergeben.
Weiterhin wurde der mittlere effektive Gewinn bezogen auf ein Tor als Maß für die Ge-
winnreduktion durch Fehlanpassung, Dissipation und Übersprechen zu den anderen Toren
eingeführt, über den darüber hinaus eine für Mehrfachantennen sinnvolle Definition der
Frequenzbandbreite möglich ist.
Ergänzend wurde für den Empfangsfall ein Ausdruck angegeben, über den die Projektion
des einfallenden Feldes in einen von den Torrichtcharakteristiken aufgespannten Funktio-
nenraum beschrieben wird, dessen Eigenschaften abschließend erläutert wurden.
KAPITEL 3
Multimodenantennen: Prinzip, Entwurfskonzepte
Die vorliegende Arbeit behandelt Prinzipien und den Entwurf von Mehrfachantennen un-
ter dem speziellen Gesichtspunkt einer Beschränkung der geometrischen Abmessungen
auf ein Volumen mit der maximalen Linearabmessung von typischD ≈ λ0/2 . . . λ0. Die-
se Beschränkung der Größe für die Mehrfachantenne kann sich auf unterschiedliche Wei-
se aus den verschiedenen Systemanwendungen von Kommunikationsantennen ergeben.
Bei mobilen Terminals kann das Terminalgehäuse im Extremfall einen Teil der Antennen-
struktur bilden, womit sich die Antennenabmessung aus der Terminalabmessung ergibt.
Beispiele für diesen Sonderfall sind zellulare Mobiltelefone und PDAs (Personal Digital
Assistant) mit WLAN (Wireless Local Area Network).
Im Fall großer mobiler Terminals wie z. B. Notebooks mit WLAN ist zwar das zur Ver-
fügung stehende Gehäuse deutlich größer, jedoch wird in diesem Fall nicht das Ziel ver-
folgt, das gesamte Gehäuse als Teil der Antenne auszubilden. Allerdings kann auch in
solchen Fällen eine starke Einschränkung der Abmessungen bestehen, wenn die Anten-
ne auf Grund des Einsatzzweckes für das Terminal auf ein kleines Teilvolumen (z. B.
WLAN-Karte) beschränkt sein soll und das Terminalvolumen daher nicht von Mehrfach-
antennen bestehend aus räumlich verteilten Einzelantennen genutzt werden kann.
Ausgehend von diesen Größenbeschränkungen wird im Folgenden das Konzept der Mul-
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Abbildung 3.1: (a) Größenbeschränkung durch kleinste kugelfürmige Hüllfläche mit Durchmes-
ser D. (b) Einschränkung des Winkelbereichs für Senden und Empfangen auf einen wesentlich
kleineren Teilbereich (TB) der kugelförmigen Hüllfläche.
timodenantennen eingeführt und geeignete Entwurfskonzepte für solche Antennen prä-
sentiert. Abschließend wird die Beschreibung von Multimodenantennen mit Hilfe ihrer
Eigenmoden erläutert, auf die in Abschnitt 4.1 zum Entwurf einer Trimodenantenne zu-
rückgegriffen wird.
3.1 Anforderungen an kompakte Mehrfachantennen
Zur Beschreibung der Größenbeschränkung für das Mehrfachantennensystem wird ent-
sprechend Abb. 3.1 a der Durchmesser D der kleinsten die Antennenstruktur (oder ihre
äquivalenten Ströme) umschließenden kugelförmigen Hüllfläche verwendet.
Das Designziel ist nun, trotz starker Einschränkungen der Abmessungen eine ausreichen-
de AnzahlM von entkoppelten Toren zu realisieren. Wie in den Abschnitten 2.1.2.3 und
2.2 beschrieben, ist eine Entkopplung und Anpassung dieser Tore notwendig, um eine Re-
duktion des mittleren effektiven Gewinns und damit eine Reduktion des Signal-Rausch-
Abstandes im Gesamtsystem zu vermeiden. So folgt aus der Entkopplung der Tore ent-
sprechend
Sµν = 0 ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν ,
dass die zugehörigen Torrichtcharakteristiken unter Vernachlässigung der Verluste mit〈
~Cµ, ~Cν
〉
= 0 ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν .
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zueinander orthogonal sind. Damit bilden die Torrichtcharakteristiken derM -Tor-Anten-
ne eine linear unabhängige Menge (Basis)
B =
{
~C1, . . . , ~CM
}
von Richtcharakteristiken, woraus sich einM -dimensionaler unitärer Raum C von Richt-
charakteristiken aufspannen lässt.
Zusammengefasst besteht das Designziel in einer kompakten Antenne (max. λ0/2 . . . λ0)
mitM unkorrelierten Richtcharakteristiken anM entkoppelten Toren.
Wird die Antenne in einem Mehrwegeausbreitungsszenario verwendet, in dem die zu den
einzelnen Pfaden gehörenden Richtungen (DOA, DOD) näherungsweise auf der Einheits-
kugel gleichverteilt sind, stellt die bereits erwähnte Orthogonalität gleichzeitig eine gute
Voraussetzung für die später beschriebenen Diversitätsanwendungen dar. Diese Annahme
ist für mobile Terminals häufig gerechtfertigt.
Sollte andererseits der Winkelbereich (DOA, DOD) auf einen wesentlich kleineren Aus-
schnitt der Einheitskugel beschränkt sein, muss gefordert werden, dass die Torrichtcha-
rakteristiken zusätzlich zur oben beschriebenen Orthogonalität (über Einheitskugel) auch
in einem kleineren Teilbereich (TB) (Abb. 3.1 b) im Sinne von
κ(TB)µν =
∣∣∣ ∫
ΩTB
~C∗µ(Θ,Φ) · ~Cν(Θ,Φ) dΩ
∣∣∣√ ∫
ΩTB
|~Cµ(Θ,Φ)|2 dΩ
√ ∫
ΩTB
|~Cν(Θ,Φ)|2 dΩ
!
= 0
orthogonal (unkorreliert) sind. Dies gilt beispielsweise für Antennen, die in größerer Höhe
montiert werden, soll aber im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter verfolgt werden.
Eine hinreichend gute Entkopplung und Anpassung der Antennentore ist auf Grund phy-
sikalischer Einschränkungen nur in einem endlich breiten Frequenzintervall möglich. Da-
her stellt das Erreichen einer vorgegebenen erforderlichen Frequenzbandbreite (Abschnitt
2.1.2.4) einen weiteren Teil des Designziels.
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3.2 Multimodenantennen im Vergleich zur Gruppe ent-
koppelter Einzelantennen
Eine Mehrfachantenne (=Mehrtorantenne) ist ganz allgemein eine Struktur, welche M
Tore besitzt und bei Speisung dieser Tore Strahlungsfelder erzeugt, die man den Toren
über Torrichtcharakteristiken eindeutig zuordnen kann. Bei einer idealen Mehrfachanten-
ne sind alle Tore voneinander entkoppelt und angepasst, und die zugehörigen Torricht-
charakteristiken sind zueinander orthogonal.
Nachfolgend wird der für diese Arbeit zentrale Begriff der Multimodenantenne definiert
und anhand des Vergleichs mit dem konventionellen Konzept einer Gruppe von Einzelan-
tennen verglichen.
3.2.1 Mehrfachantennen als Gruppe von Einzelantennen
Das konventionelle Konzept besteht darin, eine Mehrfachantenne aus Einzelantennen auf-
zubauen [11] (gleiche oder verschiedene). Dabei wird angestrebt (Idealfall), dass das von
der einzelnen Antenne in der Gruppe abgestrahlte Feld gleich dem Feld der allein ste-
henden Antenne ist und es damit auch kein Übersprechen zwischen den Antennen in der
Gruppe gibt. Es wird also angestrebt, dass die die Gruppe bildenden Antennen (Elemente)
voneinander entkoppelt sind. Jedes Element hat sein eigenes Tor und bei Speisung eines
Tors wird nur das zugehörige Element erregt (Abb. 3.2 a). Dieser beschriebene Idealfall ist
zwar in der Realität nicht erreichbar, da die Elemente im Allgemeinen immer verkoppelt
sein werden. Bei diesem Konzept wird aber die Verkopplung der Elemente als Degrada-
tion (nicht wünschenswert) betrachtet, so dass man versucht, die Stärke der Verkopplung
auf einen akzeptablen hinreichend kleinen Wert zu beschränken. Bei genügend kleiner
Verkopplung der Antennen sind auch die zugehörigen Torrichtcharakteristiken in guter
Näherung zueinander orthogonal [9, 12, 13] (vgl. auch Abschnitt 2.1.2.3).
Dieses Ziel der hinreichend geringen Verkopplung der Elemente erreicht man bei ko-
polaren Elementen durch einen genügend großen Abstand zwischen den Elementen von
typischerweise ≥ λ0/2 oder durch Elemente mit orthogonaler Polarisation [14–16]. Ist
man allerdings gezwungen, mehrere kopolare Elemente auf einem Volumen des Durch-
messers von ca. einer halben Wellenlänge unterzubringen, so versagt dieses Konzept der
hinreichend entkoppelten Elemente [17–19].
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Abbildung 3.2: (a) Mehrfachantenne als Gruppe von Einzelstrahlern. Speisung eines Tors erregt
nur zugehörige Teilstruktur. (b) Kompakte Mehrfachantenne als Multimodenantenne. Speisung
eines Tors erregt gesamte Struktur. Unterschiedliche Moden gehören zu unterschiedlichen Toren.
3.2.2 Mehrfachantennen als Multimodenantennen
Aus der obigen Definition der idealen Mehrfachantenne (Mehrtorantenne) geht hervor,
dass die einzelnen Tore voneinander entkoppelt sein müssen. Dies bedeutet aber nicht,
dass den Toren individuelle strahlende Teilstrukturen (Elemente) zugeordnet sein müs-
sen, so dass bei Speisung eines Tors nur die zugehörige Teilstruktur erregt werden darf.
Es ist also konzeptionell zulässig, eine geeignet gestaltete strahlende (Gesamt-)Struktur
zu haben, so dass jedes Tor bei Speisung die gesamte (und gleiche) Struktur erregt (Abb.
3.2 b). Die zu den einzelnen Toren gehörigen „Erregungen“ (räumliche Verteilung der
äquivalenten Stromdichte) müssen sich aber so unterscheiden, dass die Tore entkoppelt
und damit auch die zugehörigen Torrichtcharakteristiken zueinander orthogonal sind. Be-
zeichnet man diese zu den einzelnen Toren gehörigen Feldverteilungen als Moden (be-
achte Unterschied zu späteren „Eigenmoden“), so erhält dieser Typ von Mehrfachantenne
den Namen Multimodenantenne. Eine symbolische Darstellung einer solchen Anten-
ne, die im weiteren Verlauf dieser Arbeit noch mehrfach verwendet wird, ist in Abb. 3.3
gezeigt. Der Vorteil dieses Konzepts ist, dass die zu den einzelnen Torrichtcharakteristik-
en gehörigen äquivalenten Stromverteilungen nicht mehr räumlich getrennt sein müssen.
Dies ermöglicht bei vorgegebener Torzahl eine kompaktere Bauweise als das oben be-
schriebene Konzept der Realisierung von Mehrfachantennen aus schwach verkoppelten
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Abbildung 3.3: Symbolische Darstellung einer kompakten Mehrfachantenne im Sinne einer Mul-
timodenantenne. Jedem Tor ist eindeutig eine Richtcharakteristik zugeordnet. Zuordnung von
Richtcharakteristiken zu Antennenelementen entfällt.
Elementen. Bei strenger Betrachtung könnte man die konventionelle Mehrfachantenne
aus Einzelantennen als Sonderfall der Multimodenantenne betrachten, es sei denn, dass
man eine Zuordnung Tor-Element streng verbietet.
3.3 Entwurfskonzepte für Multimodenantennen
Wie in Abschnitt 3.2.2 beschrieben ist es vorteilhaft, Mehrfachantennen im Falle starker
Größenbeschränkungen in Form von Multimodenantennen zu realisieren. In der Litera-
tur [20–24] sind einige Multimodenantennen in Form sehr spezieller Strukturen bekannt.
Ziel der vorliegenden Arbeit ist es, verschiedene Ansätze für einen systematischen Ent-
wurf solcher Antennen zu entwickeln und anhand von Designbeispielen mit Hilfe von
Computersimulationen und auch experimentell zu verifizieren.
In diesem Abschnitt werden dazu drei verschiedene Entwurfskonzepte vorgestellt, welche
sich nicht nur hinsichtlich des Entwurfs, sondern auch hinsichtlich der sich ergebenden
Antennenstruktur unterscheiden. Jedes der Konzepte ermöglicht dabei eine gezielte Kon-
trolle der von der Antennenstruktur bereitgestellten Moden. Diese Konzepte sind mit der
Übersicht aus Abb. 3.4 aufgegliedert, in Abb. 3.5 für den Fall von Zweitorantennen mit
Bezug auf die Übersicht veranschaulicht und werden in den nachfolgenden Abschnitten
erläutert.
An dieser Stelle sei bereits vermerkt, dass die Anwendbarkeit der erläuterten Entwurfs-
verfahren zwar an keinerlei Voraussetzungen an geometrische Symmetrien der zu ent-
werfenden Strukturen geknüpft ist, solche Symmetrien die Entwurfsprozedur jedoch sehr
stark vereinfachen. In einem späteren Abschnitt (3.4) wird für eine Klasse von Antennen,
welche bestimmte Symmetriebedingungen erfüllen, das Konzept der Eigenmoden einge-
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Abbildung 3.4: Übersicht über die Entwurfskonzepte für Multimodenantennen (zur Veranschau-
lichung siehe Abb. 3.5). (A) Abschn. 3.3.1. (B) Abschn. 3.3.2. (C) Abschn. 3.3.3.
führt. Dabei wird gezeigt, dass die allgemeine Forderung nach entkoppelten und ange-
passten Toren sich im Modell der Eigenmoden in der Forderung nach übereinstimmenden
Modenimpedanzen niederschlägt.
3.3.1 Konzept A: Hinzufügen eines reaktiven Entkopplungsnetzwer-
kes
Der Ausgangspunkt ist eine Antennenstruktur mit geforderter ZahlM von Toren und zu-
gehörigen Elementen, welche die Kompaktheitsanforderung erfüllt. Aufgrund der aus der
Kompaktheit folgenden (unkonventionell) geringen Elementeabstände weisen die kopo-
laren Elemente und damit auch die zugehörigen Tore dieser Ausgangsstruktur eine starke
Verkopplung auf. Wie bereits oben ausgeführt wurde, müssen im benutzten Frequenz-
bereich die Antennentore hinreichend entkoppelt werden, jedoch nicht die Antennenele-
mente.
Ausgehend von dieser Erkenntnis werden bei diesem Konzept mit Hilfe eines passiven
(idealerweise verlustlosen) Anpassungs- und Entkopplungsnetzwerkes (AEN) die ver-
koppelten und nicht angepassten M Tore der Ausgangsstruktur (beschrieben durch die
Streumatrix S) auf M „neue“ entkoppelte und angepasste Tore transformiert. Die dabei
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Abbildung 3.5: Drei Entwurfskonzepte für Multimodenantennen. (A) Hinzufügen eines Entkopp-
lungsnetzwerks bei unveränderter Antenne (Abschn. 3.3.1). (B) Hinzufügen von parasitären Ele-
menten (optional mit reaktiver Beschaltung) (Abschn. 3.3.2). (C) Direktentwurf von Struktur mit
geeigneten Moden und Geometrieparametern zur Adjustierung der Moden (Abschn. 3.3.3).
geforderte Transformationseigenschaft des AEN mit 2M Toren ist in Abb. 3.6 dargestellt.
Schließt man dieM Ausgangstore des AEN mit denM Lastimpedanzen ZL ab, so muss
das Streuverhalten an denM Eingangstoren des AEN durch eine Streumatrix charakteri-
siert sein, welche gleich der konjugiert Komplexen der Streumatrix S ist. Dieses Ergebnis
kann man als eine Verallgemeinerung der Anpassungsbedingung für Eintore auf Mehrtore
betrachten. Durch das Hinzufügen des AEN erhält man in Zusammenwirkung der Aus-
gangsstruktur mit dem AEN eine Multimodenantenne im Sinne obiger Definition. Speist
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Abbildung 3.6: Transformation der verkoppelten und nicht angepassten Tore 1¯ bis M¯ auf entkop-
pelte und angepasste Tore 1 bisM über ein Anpassungs- und Entkopplungsnetzwerk (AEN).
man eines der M voneinander entkoppelten Tore, so werden im Allgemeinen alle Ele-
mente der Antenne erregt. Die zur Speisung eines Tors gehörige Erregung der Elemente
repräsentiert eine Mode der Antenne, und die zu den verschiedenen Toren gehörigen Mo-
den sind mit zueinander orthogonalen Richtcharakteristiken verknüpft.
Die Wirkungsweise des AEN lässt sich anschaulich mit Hilfe des Effekts der Mehrwe-
gekopplung erläutern. In der Ausgangsstruktur (Elemente mit geringem Abstand, ohne
AEN) gibt es zwischen den einzelnen Elementen Kopplungspfade. Das AEN realisiert
dazu parallele Koppelpfade, welche die bereits existierenden Pfade kompensieren. Dieses
anschauliche Modell ist im nächsten Abschnitt in Zusammenhang mit dem Konzept der
parasitären Elemente noch ausführlicher erläutert.
Im Fall der Erfüllung bestimmter Symmetriebedingungen durch die Ausgangsstruktur,
kann man diese durch ihre M Eigenmodenimpedanzen beschreiben. Wählt man für das
AEN die gleiche Struktursymmetrie, so kann man den Entwurf des AEN mit 2M Toren
in Form des wesentlich einfacheren Entwurfs vonM Zweitornetzwerken umgestalten.
Selbst bei Vorliegen der genannten Symmetrie kann das AEN aus konzentrierten Ele-
menten (Kapazitäten und Induktivitäten) oder Leitungstücken bei einer Torzahl > 3 sehr
kompliziert und voluminös werden. Daher wird man bei diesem Konzept versuchen, auf
systematischem Wege Änderungen an der Ausgangsstruktur derartig vorzunehmen, dass
das AEN mit weniger Elementen auskommt.
Die Eigenschaften einer solchen kompakten Multimodenantenne mit Entkopplungsnetz-
werk sollten klar von den Eigenschaften einer klassischen Array-Antenne mit Mehr-
fachkeulenbetrieb (z.B. mit Hilfe eines Butler-Matrix-Netzwerkes) unterschieden wer-
den [25]. Im letzteren Fall werden auch durch Speisung eines Antennentores alle Ele-
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Abbildung 3.7: Zweitorantenne aus gedruckten Monopolen [6,30,31]. (a) Foto der untersuchten
Struktur mit Entkopplungskondensator. (b) Gemessene Frequenzverläufe der Streuparameter.
mente erregt. Jedoch sind hierbei die zu jedem einzelnen Element gehörigen Richtcha-
rakteristiken zueinander orthogonal und die Elementetore entkoppelt. Das Butler-Matrix-
Netwerk dient also nur zur Verteilung eines eingespeisten Signals auf die verschiedenen
Elemente und nicht zur Kompensation des Übersprechens zwischen den Toren.
Die Methode mit Hilfe eines AEN wurde in [6, 8, 26–29] ausführlich untersucht und soll
im Rahmen dieser Arbeit nicht mehr weiterverfolgt werden. Ein Realisierungsbeispiel für
diese Methode ist in Abb. 3.7 mit einer Antenne aus zwei gedruckten Monopolen eines
Elementabstandes von ca. λ0/10 und einem einzelnen Parallelkondensator zwischen den
Antennentoren als AEN präsentiert. Die dargestellten Frequenzverläufe der Streuparame-
ter zeigen eine gute Anpassung und Entkopplung der Tore bei einer Betriebsfrequenz mit
einer relativen Bandbreite von ca. 3 %.
3.3.2 Konzept B: Hinzufügen parasitärer Elemente
3.3.2.1 Prinzip und Entwurfsverfahren
Wie beim Konzept A dient als Ausgangsstruktur eine Antenne, bei der jedem derM Tore
ein individuelles Element zugeordnet ist. Da die Elemente aufgrund der Kompaktheits-
anforderung einen geringen Abstand aufweisen müssen, hat dies (wie bei A) eine starke
Verkopplung der Elemente und Tore („Übersprechen“) zur Folge.
Im Gegensatz zu Konzept A wird hier jedoch zur Tor-Entkopplung kein nicht-strahlendes
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Entkopplungsnetzwerk eingesetzt, sondern eine Modifikation des strahlenden Teils der
Antennenstruktur vorgenommen. Dies geschieht dadurch, dass zusätzlich zu den bereits
existierenden, mit Toren versehenen Elementen weitere Elemente in Form von parasitär-
en Elementen hinzugefügt werden. Die mit Toren versehenen Elemente sollen in diesem
Zusammenhang im Folgenden als „aktive Elemente“ bezeichnet werden. Sie werden über
die Tore auf direktem Wege erregt, während die parasitären Elemente durch Kopplung an
die aktiven Elemente erregt werden. Die Entkopplung der Tore durch Hinzufügung von
parasitären Elementen lässt sich wieder auf anschaulichemWege über die Einführung zu-
sätzlicher Koppelpfade parallel zu den bereits existierenden Koppelpfaden zwischen den
aktiven Elementen erläutern. Diese Koppelpfade müssen so gestaltet werden, dass es zu
einer Kompensation kommt. Diese Überlegungen werden im anschließenden Unterab-
schnitt 3.3.2.2 näher erläutert.
Im Gegensatz zur Verwendung von Entkopplungsnetzwerken (Konzept A) ist durch die
parasitären Elemente die strahlende Struktur selbst verändert worden. Im Folgenden wird
kurz auf die Antenneneigenschaften nach Erreichung der Torentkopplung mittels der pa-
rasitären Elemente eingegangen. Speist man eines der Tore, so werden im Allgemeinen
neben dem zum Tor gehörigen aktiven Element alle parasitären Elemente erregt. Da je-
doch die anderen Tore entkoppelt sind, verschwindet auf den anderen aktiven Elementen
die mit dem Tor verkoppelte Stromverteilung. Die zur Toranregung m gehörige Mode m
wird also im Wesentlichen von dem aktiven Element m und den parasitären Elementen
getragen. Auf den anderen aktiven Elementen werden nur Stromverteilungen induziert,
die zu Nullstellen der Spannung an diesen Toren gehören. Dieses Verhalten unterscheidet
sich von demjenigen bei Konzept A, wo alle Elemente an der Mode beteiligt sind.
Da das Hinzufügen beliebiger parasitärer Elemente selbstverständlich nicht „per se“ zur
Torentkopplung führt, soll hier in allgemeiner Form auf die zugehörige Entwurfsstrategie
eingegangen werden (vgl. auch [32]).
Es sei von dem Fall ausgegangen, dass unter Berücksichtigung der Kompaktheitsanfor-
derung im Raum zwischen den M aktiven Elementen L parasitäre Elemente eingefügt
werden. Die über die Kopplung mit den aktiven Elementen in den parasitären Elementen
(PE) induzierten Ströme sind nach Betrag und Phase entscheidend von der Lage der Re-
sonanzfrequenz des jeweiligen PE zur Betriebsfrequenz der Antenne abhängig (siehe z.B.
Theorie der Yagi-Antenne [11]). Eine mögliche Vorgehensweise bei der Dimensionie-
rung der PE besteht somit darin, über ein numerisches Simulationstool (z.B. Microwave
Studio) die Abhängigkeit der 0, 5M(M − 1) Nebendiagonalelemente (Transmissions-
faktoren) der Streumatrix an den M Toren von den Geometrieabmessungen der PE zu
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ermitteln und daraus die gesuchten Werte für das Verschwinden aller Sµν (mit µ 6= ν) zu
extrahieren. Es ist offensichtlich, dass diese Vorgehensweise bei relativ geringen Elemen-
tezahlen (z. B. M = L = 2) praktikabel ist, jedoch bei höheren Elementezahlen zu auf-
wendig wird. Daher wurde eine alternative Vorgehensweise entwickelt. Hierbei werden
im Rahmen des Entwurfsverfahrens nicht nur an den aktiven, sondern auch an den parasi-
tären Elementen Tore (passive Tore) eingefügt. Damit entsteht ein Mehrtor mit insgesamt
M + L Toren, M an den aktiven und L an den parasitären Elementen. Die Streumatrix
dieses (M +L)-Tors lässt sich mit Hilfe eines numerischen Simulationstools bestimmen.
Im nächsten Schritt wird angenommen, dass die passiven Tore durch variable Reaktan-
zen belastet sind, und es werden diejenigen Werte der Reaktanzen gesucht, für die alle
Sµν (mit µ 6= ν) verschwinden. Da die Lösung dieses Problems mit netzwerktheoreti-
schen Methoden durch Lösung linearer Gleichungssysteme gefunden werden kann, ist
diese Vorgehensweise wesentlich einfacher und geradliniger als die oben erwähnte Me-
thode von Geometrieparameteränderungen an den PE. Nachdem die benötigten Werte der
Reaktanzen gefunden wurden, müssen diese nicht notwendigerweise als externe Bauele-
mente implementiert werden, sondern können in weiteren Designschritten in die Struktur
der PR integriert werden. Geht man davon aus, dass die Streumatrix der aktiven Tore
0, 5M(M − 1) komplexwertige Nebendiagonalelemente aufweist und andererseits L re-
elle Reaktanzwerte variiert werden können, benötigt man im allgemeinen Fall zu denM
aktiven Elementen zusätzlich L = M(M − 1) parasitäre Elemente. Diese Zahl kann re-
duziert werden, wenn man nicht nur die Parameter der PE sondern auch die der aktiven
Elemente reduziert.
Diese Arbeit enthält mehrere Realisierungsbeispiele für dieses Konzept und zwar in Ab-
schnitt 6.4 in Form einer Struktur aus zwei Monopolantennen als aktive und zwei Patch-
antennen als parasitäre Elemente. Diese Struktur wurde ohne die Methode reaktiv belas-
teter PE entworfen. Das Konzept mit reaktiv belasteten PE ist ausführlich in Kapitel 6 in
Zusammenhang mit rekonfigurierbaren Antennen beschrieben.
3.3.2.2 Beschreibung der Mehrwegekopplung über parasitäre Elemente
Die Bereitstellung der zusätzlichen Kopplungspfade zwischen den Antennentoren wird in
dem hier vorgestellten Konzept durch spezielle Modifikationen am strahlenden Teil der
Antenne erreicht [33]. Dies wird im Folgenden zuerst anhand eines einfachen Netzwerk-
modells beschrieben, bevor dann eine Realisierungsmöglichkeit mit parasitären Anten-
nenelementen vorgestellt wird. Das Netzwerkmodell liefert eine weitere Betrachtungs-
weise der Mehrwegekopplung zwischen den Antennentoren aus Sicht der Netzwerktheo-
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Abbildung 3.8: Netzwerkmodell der Mehrwegekopplung in einer Zweitorantenne [33]. (a) Direkte
Verkopplung bei kleinem Elementabstand. (b) Verkopplung modelliert durch mehrere separierte
Wege. (c) Zweitorbeschreibung zu (a). (d) Zweitorbeschreibung zu (b).
rie und soll damit lediglich zur Veranschaulichung dieses Zusammenhangs dienen. Abb.
3.8 a zeigt dazu eine Zweitorantenne mit einem Elementabstand, der (≤ λ0/2) klein ge-
nug ist, um eine starke gegenseitige Verkopplung der Antennenelemente zu erreichen.
Speisung von Tor 1 mit einem Strom I1 bewirkt nun ein Übersprechen auf Tor 2, so dass
bei Abschluss dieses Tores ein Strom I2 6= 0 entnommen werden kann. Die Übertragung
zwischen den beiden Toren kann nun durch ein verlustbehaftetes Zweitor modelliert wer-
den (Abb. 3.8 c). Modifiziert man die Antennenstruktur beispielsweise durch Hinzufügen
von nicht direkt gespeisten Antennenelementen, so dass die Übertragung zwischen den
beiden Antennenelementen über mehrere Wege geschieht (Abb. 3.8 b), oder separierbar
modellierbar ist, kann dies durch ein Modell aus mehreren parallelgeschalteten Zweitoren
dargestellt werden (Abb. 3.8 d). Für den illustrierten Fall erkennt man, dass für den an Tor
2 entnehmbaren Strom
I2 = I2,A + I2,B
gilt. Die zur Auslöschung des Übersprechens (I2 = 0) nötige Bedingung lautet dann
I2,A = −I2,B, welche durch gezieltes Design der Kopplungswege einzustellen ist.
Die im vorherigen Abschnitt anhand eines Netzwerkmodells beschriebene Mehrwege-
kopplung wird nun durch ein realitätsnäheres Modell beschrieben. Die zur Entkopplung
der Tore erforderlichen zusätzlichen Kopplungspfade werden in dem hier vorgestellten
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Abbildung 3.9: (a) Direkte Verkopplung bei kleinem Abstand. (b) Mehrere indirekte Kopplunspfa-
de über parasitäre Elemente führen zur Auslöschung des Übersprechens zwischen Antennento-
ren.
Konzept durch die Verwendung von parasitären Antennenelementen realisiert. Dies wird
in Abb. 3.9 verdeutlicht. 3.9 b zeigt eine Zweitorantenne mit Antennenelementen, wel-
che direkt mit gespeisten (aktiven) Toren verbunden sind (aktive Antennenelemente) und
Elemente, die nicht mit aktiven Toren verbunden sind, sondern indirekt durch die akti-
ven Antennenelemente angeregt werden. Diese Elemente werden als parasitäre Elemente
bezeichnet und gehören zum strahlenden Teil der Antennenstruktur. Damit sind diese Ele-
mente untrennbar mit einem Einfluss auf die Richtcharakteristik der Antenne verbunden.
Ohne die parasitären Antennenelemente (Abb. 3.9 a) existiert lediglich ein direkter Kopp-
lungspfad zwischen den beiden Toren, so dass wegen des geringen Elementabstandes
(≤ λ0/2) die Speisung von Tor 1 unvermeidlich zum Übersprechen auf das zweite Anten-
nentor führt. Das Hinzufügen der parasitären Elemente hat hingegen mehrere indirekte
Kopplungswege zur Folge (Mehrwegekopplung), was, wie bereits in Abschnitt 3.3.2.1
erklärt, durch gezieltes Design zur Auslöschung des Übersprechens an Tor 2 führt.
3.3.3 Konzept C: Direktentwurf einer Multimodenstruktur
Sowohl bei Konzept A als auch bei Konzept B wurde im ersten Schritt von der „klassi-
schen“ Struktur von separaten torgespeisten Elementen ausgegangen. Da diese Struktur
aufgrund des geringen gegenseitigen Abstands der Elemente jedoch zu stark verkoppelten
Toren führt, wurde in einem zweiten Schritt entweder durch Hinzufügung eines externen
Entkopplungsnetzwerkes (Konzept A) oder von parasitären Elementen (Konzept B) die
Entkopplung der Tore bewirkt. Das Endergebnis ist in beiden Fällen eine Multimoden-
antenne, bei der durch Speisung jedes einzelnen Tores nicht nur ein Element, sondern
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mehrere, den verfügbaren Raum füllende Elemente erregt werden.
Es ist offensichtlich, dass der Weg zum Entwurf einer allgemeinen Multimodenanten-
ne nicht zwingend auf einer Struktur mit separaten torgespeisten Elementen aufgebaut
werden muss. Als Ausgangspunkt des Entwurfs kann vielmehr eine allgemeine mit ei-
ner ausreichenden Zahl von Toren ausgestattete strahlende Struktur dienen, bei der keine
vorgegebene Zuordnung zwischen Teilbereichen (Elemente) und Toren existiert. Diese
Ausgangsstruktur muss nur mehrere parallele Koppelwege zwischen den Toren ermögli-
chen und über genügend freie Strukturparameter verfügen, um durch Adjustierung dieser
Parameter eine Entkopplung aller Tore zu erzielen.
Eine wesentliche Vereinfachung ergibt sich für Strukturen, welche aufgrund geometri-
scher Symmetrien eine Beschreibung über Eigenmoden (siehe Abschnitt 3.4) erlauben.
In Kapitel 4 (Abschnitt 4.1) wird ein Realisierungsbeispiel für dieses Konzept in Form
einer Trimodenantenne [34] vorgestellt. Dieses Beispiel soll auch dazu dienen, das oben
nur sehr allgemein beschriebene Konzept C wesentlich konkreter darzustellen.
3.3.4 Begrenzung der Zahl entkoppelter Tore bei vorgegebener Fre-
quenzbandbreite
Bei der bisherigen Darstellung zum Entwurf von kompakten Multimodenantennen wur-
den prinzipielle Wege aufgezeigt, wie man bei gegebener Gesamtabmessung (kugelför-
mige Hüllfläche mit Durchmesser D) eine vorgebbare Zahl von M orthogonalen Richt-
charakteristiken und zugehörigen entkoppelten Toren realisieren kann. Dabei wurde noch
nicht auf physikalische Grenzen für die Zahl M eingegangen. Wie im Folgenden kurz
ausgeführt wird, ergeben sich diese Grenzen aus dem Anstieg der Strahlungsgüte Qrad
bei Verkleinerung von D. Jeder Torrichtcharakteristik m ∈ {1, . . . ,M} kann man bei
der Betriebsfrequenz f0 eine StrahlungsgüteQrad,m zuordnen, die sich aus dem Verhältnis
der im Nahfeld gespeicherten reaktiven EnergieWreact,m zur abgestrahlten Leistung Prad,m
(Gl. (2.11)) entsprechend
Qrad,m =
2pif0Wreact,m
Prad,m
ergibt. Aus dieser Strahlungsgüte folgt die relative Bandbreite (Abschnitt 2.1.2.4, Gl.
(2.18)) zu(
∆f
f0
)
m
=
1√
2 Qrad,m
.
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Der Anstieg von Qrad,m bei Verkleinerung von D hängt von den Eigenschaften der jewei-
ligen Torrichtcharakteristiken ab. Diese Eigenschaften lassen sich am besten charakteri-
sieren, wenn man sich ~Cm(Θ,Φ) in sphärische Wellenfunktionen (Multipol-Terme)
∼ P (ν)µ (Θ)
{
cos(νΦ)
sin(νΦ)
entwickelt denkt. Für diese Multipolterme lassen sich Abschätzungen für die untere Gren-
ze von Qrad,m bei gegebenem D angeben. Dabei steigt der Wert von Q
(min)
rad,m mit dem
Hauptindex µ rapide an, so dass bei einer Entwicklung der Torrichtcharakteristik nach
sphärischen Wellenfunktionen der Index µ des die Richtcharakteristik dominierenden
Multipolterms die untere Grenze für Qrad,m bestimmt. Bei gegebenem Wert von D und
gegebener relativen Bandbreite lässt sich die höchste ZahlM von Toren realisieren, wenn
man nur Torrichtcharakteristiken nutzt, welche Linearkombinationen der Multipolterme
mit Hauptindex µ = 1 sind. Dies sind die drei zueinander orthogonalen elektrischen und
zusätzlich die drei magnetischen Dipole, so dass man also in diesem Fall eine maximale
Torzahl vonM = 6 mit einer Strahlungsgüte entsprechend der unteren Grenze Q(min)rad,m für
den Multipolterm mit Hauptindex µ = 1 (Dipole) erhält. FürQrad,m der Dipole findet man
in der Literatur [35–39]
Q(min)rad,m =
(
λ0
piD
)3
+
λ0
piD
. (3.1)
Das bedeutet z. B. bei einer geforderten relativen Bandbreite von 5%, dass Qrad,m < 14
sein muss. Dies wäre nach Gl. (3.1) fürM = 6 Tore bei einem Durchmesser D ≈ λ0/7
möglich. Hierbei muss aber betont werden, dass diese theoretische Grenze nur erreicht
werden kann, wenn die Antennenstruktur die Hüllfläche mit dem Durchmesser D voll-
ständig nutzt. Realistische Antennen besitzen damit ein etwas „schlechteres“ Verhalten.
3.4 Eigenmodenanalyse
Die in Abschnitt 3.3 beschriebenen Entwurfsverfahren sind allgemein für beliebige Struk-
turgeometrien gültig, d. h. sie stellen keine Voraussetzungen an geometrische Symme-
trien. Eine allgemeine Definition von Moden kann dann über die abgestrahlte Leistung
Prad einer Multimodenantenne geschehen. Dazu fordert man, dass die Moden zu „entkop-
pelten“ Strahlungsfernfeldern führen müssen, welche keine Leistung miteinander umset-
zen [40–42]. Damit werden die pro Mode abgestrahlten Leistungen superponierbar, und
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die Gesamtleistung Prad ergibts sich als Summe aus den abgestrahlten Leistungen der ein-
zelnen Moden. Zu diesem Modenbegriff gelangt man, wie nachfolgend kurz dargestellt,
über die Singulärwerte der Streumatrix S.
Für die Streumatrix S kann man über
S = Y diag(|γ1|, . . . , |γM |)X+
eine Singulärwertzerlegung mit den positiv reellen Singulärwerten |γ1|, . . . , |γM | und den
beiden unitären Matrizen
X = [x1 . . .xM ] und Y = [y1 . . .yM ]
aus den Rechtssingulärvektoren x1, . . . ,xM und den Linkssingulärvektoren y1, . . . ,yM
angeben. Diese Singulärvektoren sind dann mit
S+S xm = |γm|2 xm und SS+ ym = |γm|2 ym ; m ∈ {1, . . . ,M}
die Eigenvektoren der hermiteschen Matrizen S+S und SS+ zu den Eigenwerten |γm|2.
Dann gilt allgemein für die Streumatrix S
Sxm = |γm| ym .
Die Wellenkoeffizienten a = [a1 . . . aM ]T und b = [b1 . . . bM ]T können dann als Linear-
kombination aus den Singulärvektoren entsprechend
a =
M∑
m=1
αmxm =
M∑
m=1
as,m und b =
M∑
m=1
βmym =
M∑
m=1
bs,m
mit den beiden Mengen aus paarweise orthogonalen (hermitesches Produkt) Vektoren
{as,1, . . . , as,M} und {bs,1, . . . ,bs,M} angegeben werden. Speisung der Antennentore mit
Wellen beschrieben durch as,1, . . . , as,M führt dann zuM verschiedenen speziellen unver-
koppelten Strahlungsmoden (Singulärmoden), deren Fernfelder keine Leistung miteinan-
der umsetzen. Bei Speisung mit beliebigen Wellen entsprechend a = [a1 . . . aM ]T ergibt
sich dann unter Vernachlässigung von Verlusten (Kdiss = 0) nach den Gl. (2.8) und (2.17)
die gesamte abgestrahlte Leistung
Prad = a
+(E− S+S)a
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aus der Superposition der abgestrahlten Leistungen der Singulärmoden zu
Prad =
M∑
m=1
αm(1− |γm|2) .
Hierüber ist also eine allgemeine Definition von Moden über die Singulärmoden der An-
tennenstruktur gegeben.
Für den praktischen Entwurf ist eine Voraussetzung gewisser Struktursymmetrien aller-
dings sinnvoll, da dies eine erhebliche Vereinfachung des Antennendesigns über die Ei-
genmoden der Struktur ermöglicht, welche mit den Eigenvektoren der Streumatrix S kor-
respondieren [6, 30, 34]. Dies wird nun ausführlich beschrieben und mit einer für den
praktischen Entwurf geeigneten Gesetzmäßigkeit abgeschlossen.
3.4.1 Basis aus Torrichtcharakteristiken
Der Ausgangspunkt sei dazu die in Abb. 3.3 dargestellte Mehrfachantenne mit einem Satz
vonM zunächst nur linear unabhängigen Torrichtcharakteristiken
B =
{
~C1, . . . , ~CM
}
.
Diese Antenne wird bezüglich ihrer Tore durch dieM×M -Streumatrix S beschrieben, mit
b = Sa (3.2)
und b = [b1 . . . b4]T und a = [a1 . . . a4]T als Vektoren aus denWellenkoeffizienten der von
den Toren reflektierten bzw. auf das Tor zulaufenden Wellen. Jedes beliebige Element ~C
des Raumes C lässt sich also als lineares Kompositum
~C =
M∑
m=1
cm ~Cm
aus den Basis-RC der Menge B bilden. Weiterhin ist auch jede weitere M -elementige
linear unabhängige Teilmenge B′ ⊂ C als Basis von C geeignet. Eine solche Menge wird
in Abschnitt 3.4.4 in geeigneter Weise eingeführt.
KAPITEL 3. MULTIMODENANTENNEN: PRINZIP, ENTWURFSKONZEPTE 39
3.4.2 Diagonalisierung der Streumatrix
Die Streumatrix S ist eine komplexe und aus Reziprozitätsgründen symmetrische aber
nicht hermitesche Matrix, für die im Allgemeinen keine orthogonale Diagonalisierung
existiert. Dennoch kann S durch
S = SR + jSI (3.3)
mit
SR = Re{S} und SI = Im{S}
in Real- und Imaginärteil zerlegt werden. Sowohl SR als auch SI sind nun reelle und
symmetrische Matrizen und besitzen damit jeM reelle Eigenwerte
{Γ′R,1, . . . ,Γ′R,M} und {Γ′I,1, . . . ,Γ′I,M}
sowie je eine Menge mitM reellwertigen orthogonalen Eigenvektoren
{a′R,1, . . . , a′R,M} und {a′I,1, . . . , a′I,M} ,
welche, eine entsprechende Normierung vorausgesetzt, ein Orthonormalsystem bilden,
wobei für die Eigenwerte und Eigenvektoren im mathematischen Sinne
SRa
′
R,m = Γ
′
R,ma
′
R,m und SIa
′
I,m = Γ
′
I,ma
′
I,m ∀ m ∈ {1, . . . ,M}
gilt. Damit existiert für beide Matrizen eine orthogonale Diagonalisierung mit
SR = URΓ
′
RU
T
R und SI = UIΓ
′
IU
T
I ,
wobeiUR undUI Orthogonalmatrizen sind, deren Spaltenvektoren gleich den Eigenvek-
toren von SR bzw. SI sind:
UR =
[
a′R,1 . . . a
′
R,M
]
und UI =
[
a′I,1 . . . a
′
I,M
]
Γ′R und Γ
′
I sind Diagonalmatrizen mit den Eigenwerten von SR bzw. SI auf der Hauptdia-
gonalen, und es gilt
Γ′R = diag
(
Γ′R,1, . . . ,Γ
′
R,M
)
= UTRSRUR
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und
Γ′I = diag
(
Γ′I,1, . . . ,Γ
′
I,M
)
= UTI SIUI .
Aus Gl. (3.3) folgt dann für S
S = URΓ
′
RU
T
R + jUIΓ
′
IU
T
I .
Für eine Sonderklasse von Antennen [6] sind die Eigenvektoren des Real- und Imagi-
närteils von S auf Grund von Symmetrieeigenschaften, welche auch für die im Rahmen
dieser Arbeit entworfenen Antennen vorausgesetzt sind, identisch und frequenzunabhän-
gig. Im Allgemeinen kann dies auch durch Beschaltung der Antennentore mit Reaktanzen
für eine vorgegebene Frequenz erzwungen werden. In diesem Fall gilt dann
UR = UI = U = [a
′
1 . . . a
′
M ] . (3.4)
Damit erhält man
S = UΓ′RU
T + jUΓ′IU
T
und daraus
S = UΓ′UT (3.5)
mit
Γ′ = Γ′R + jΓ
′
I = diag(Γ
′
1, . . . ,Γ
′
M) ,
wobei
Γ′m = Γ
′
R,m + jΓ
′
I,m ; m ∈ {1, . . . ,M}
ist. Die Elemente der Diagonalmatrix Γ′ sind somit die Eigenwerte von S und die zuge-
hörigen Eigenvektoren von S sind durch die paarweise orthogonalen Spaltenvektoren der
OrthogonalmatrixU nach Gl. (3.4) beschrieben.
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3.4.3 Eigenmodenkenngrößen
Aus Gl. (3.2) erhält man für jede Eigenmode und damit für jeden Eigenvektor a′m
b′m = Sa
′
m = Γ
′
ma
′
m ; m ∈ 1, . . . ,M ,
und es folgt
b′m = Γ
′
ma
′
m . (3.6)
Die Eigenwerte von S sind somit eigenmodenabhängige Reflexionsfaktoren, welche sich
zwar von Eigenmode zu Eigenmode unterscheiden, allerdings für alle Tore identisch sind.
Damit sind nach Gl. (3.6) die Betragsquadrate der Eigenmodenreflexionsfaktoren mit
|Γ′m|2 =
|b′m|2
|a′m|2
=
P ′sc,m
P ′avail,m
; m ∈ {1, . . . ,M} (3.7)
die eigenmodenabhängigen Verhältnisse der insgesamt an allen Toren reflektierten zu ver-
fügbaren Leistung.
Führt man mit
V = [U1 . . . UM ]
T und I = [I1 . . . IM ]T
Vektoren aus den Speisespannungen und -strömen an denM Toren der Mehrfachantenne
ein, sind diese durch
V = ZI
über die Impedanzmatrix Z der Mehrfachantenne verknüpft. Mittels eines Bezugswider-
standes ZL lässt sich dann nach [43] eine Verknüpfung der Streumatrix S mit der Impe-
danzmatrix Z durch
S = (Z+ ZLE)
−1(Z− ZLE)
angeben. Nach [44] besitzen die Matrizen die gleichen Eigenvektoren a′m und für die
Eigenwerte beider Matrizen gilt
Γ′m = (Z
′
m + ZL)
−1(Z ′m − ZL) =
Z ′m − ZL
Z ′m + ZL
; m ∈ {1, . . . ,M} , (3.8)
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wenn mit Z ′m die Eigenwerte der Impedanzmatrix Z bezeichnet werden. Somit gilt mit
der OrthogonalmatrixU aus Gl. 3.4 für Z die orthogonale Diagonalisierung
Z = UZ′UT
mit Z′ = diag(Z ′1, . . . , Z
′
M). Die Größen Z
′
m heißen Eigenmodenimpedanzen und sind
wieder für alle Tore gleich aber von Mode zu Mode verschieden.
Weiterhin lässt sich über
Λ′m =
P ′in,m
P ′avail,m
; m ∈ {1, . . . ,M}
ein sogenannter Eigenmodenanpassungsfaktor als eigenmodenabhängiges Verhältnis
der insgesamt an allen Toren aufgenommenen zu verfügbaren Leistung definieren. Mit
P ′in,m
P ′avail,m
=
|a′m|2 − |b′m|2
|a′m|2
und Gl. (3.7) folgt dann
Λ′m = 1− |Γ′m|2 , (3.9)
also ein Zusammenhang zwischen eigenmodenabhängigem Anpassungs- und Reflexions-
faktor. Die Eigenmodenanpassungsfaktoren nach Gl. (3.9) können nun im Hinblick auf
eine spätere Verwendung ebenfalls kompakt in einer Diagonalmatrix zusammengefasst
werden:
Λ′ = diag (Λ′1, . . . ,Λ
′
M) (3.10)
3.4.4 Basistransformation und Eigenmoden-RC
Jede der M möglichen Eigenmodenanregungen, die den Eigenvektoren a′1, . . . , a
′
M ent-
sprechen, führt zu einer Stromverteilung auf der Antennenstruktur und somit zu einer
Strahlungsmode mit eigener Richtcharakteristik. Dies ist in Abb. 3.10 schematisch für
eine 4-Tor-Antenne illustriert. Somit wird jeder Eigenvektor entsprechend
a′m 7−→ ~C ′m ; m ∈ {1, . . . ,M}
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Abbildung 3.10: Eigenmoden einer Multimodenantenne mit vier Toren (Illustration).
auf eine Eigenmodenrichtcharakteristik abgebildet. Die Menge der Eigenmodenricht-
charakteristiken
B′ =
{
~C ′1, . . . , ~C
′
M
}
⊂ C
ist a priori linear unabhängig und bildet auf Grund entsprechender Normierung mit〈
~C ′µ, ~C
′
ν
〉
= δµν
sogar eine Orthonormalbasis des RC-Raumes C . Damit kann jedes Element ~C ∈ C als
lineares Kompositum der Art
~C =
M∑
m=1
cm ~Cm =
M∑
m=1
c′m ~C
′
m
bezüglich der Basen B und B′ dargestellt werden, welche nun zur Erzeugung des Raumes
C = LinB = LinB′
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Abbildung 3.11: Ersetzen der Torrichtcharakteristiken durch einen Satz von Eigenmodenricht-
charakteristiken.
zur Verfügung stehen. Fasst man die Bilder unter den Basisfunktionen beider Mengen in
Form der Matrizen
C(Θ,Φ) =
[
~C1(Θ,Φ) . . . ~CM(Θ,Φ)
]T
und
C′(Θ,Φ) =
[
~C ′1(Θ,Φ) . . . ~C
′
M(Θ,Φ)
]T
zusammen, ist mit der orthogonalen Matrix aus Gl. (3.4) und der Diagonalmatrix aus
Eigenmodenanpassungsfaktoren nach Gl. (3.10) über die Abbildung
C′(Θ,Φ) 7−→ C(Θ,Φ) = UT
√
Λ′C′(Θ,Φ)
die zugeordnete Basistransformation zwischen B und B′ erklärt. Dabei ist
√
Λ′ = diag
(√
Λ′1, . . . ,
√
Λ′M
)
die Diagonalmatrix mit den Wurzeln aus den Eigenmodenanpassungsfaktoren nach Gl.
(3.9) auf ihrer Diagonalen. Somit kann entsprechend Abb. 3.11 die betrachtete Mehrfach-
antenne mit ihrenM Toren durch einen Satz vonM Eigenmoden mitM Eigenmoden-RC
repräsentiert werden.
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3.4.5 Orthogonalität und Torentkopplung
Bei Vernachlässigung der mit Gl. (2.16) in Abschnitt 2.1.2.3 beschriebenen Verluste durch
Kdiss = 0 gilt für die im gleichen Abschnitt mit Gl. (2.17) eingeführte Korrelationsmatrix
K = E− S+S . (3.11)
Für die Streumatrix wurde mit Gl. (3.5) die Diagonalisierung
S = UΓ′UT
der Streumatrix gefunden. Eingesetzt in Gl. (3.11) erhält man
K = E− (UΓ′+UT)(UΓ′UT)
und weiter
K = E−UD′UT
mit
D′ = Γ′+Γ′ = diag
(|Γ′1|2, . . . , |Γ′M |2) .
Daraus folgt
UTKU = E−D′ = diag [(1− |Γ′1|2), . . . , (1− |Γ′M |2)] . (3.12)
Durch Vergleich mit den Gleichungen (3.9) und (3.10) für die Eigenmodenanpassungs-
faktoren erkennt man, dass sich Gl. 3.12 nun kompakt in der Form
UTKU = diag (Λ′1, . . . ,Λ
′
M) = Λ
′
darstellen lässt. Daraus erhält man schließlich für die Korrelationsmatrix
K = UΛ′UT (3.13)
wieder eine orthogonale Diagonalform. Aus dieser Darstellung ergeben sich die Eigen-
modenanpassungsfaktoren Λ′m mit m ∈ {1, . . . ,M} zu den Eigenwerten der Korrelati-
onsmatrixK.
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Mit Hilfe der durch die Eigenmodenanalyse gewonnenen Erkenntnisse lassen sich nun
wertvolle Schlussfolgerungen ziehen:
Zunächst sieht man mit Hilfe der Gleichungen (3.9) und (3.13), dass sich für betragsmäßig
gleiche Eigenmodenreflexionsfaktoren
|Γ′1| = . . . = |Γ′M | = |Γ′|
und damit für gleiche Eigenmodenanpassungsfaktoren
Λ′1 = . . . = Λ
′
M = Λ
′
die Matrix aus Gl. (3.10) zu
Λ′ = Λ′E
ergibt, woraus durch Einsetzen in Gl. (3.13) nach
K = Λ′E
die Korrelationsmatrix diagonal wird, was bedeutet, dass die Nebendiagonalelemente von
K verschwinden, d.h.
Kµν = 0 ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν
wird. Aus der ursprünglichen Bedeutung der Korrelationsmatrix nach Gl. (2.9) in Ab-
schnitt 2.1.2.3 folgt dann sofort mit
Kµν =
〈
~Cµ, ~Cν
〉
= 0 ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν
die Orthogonalität der Torrichtcharakteristiken. D.h. durch spezielle Anpassungsmaßnah-
men an den Antennentoren ist es möglich, die Orthogonalität der Richtcharakteristiken
herzustellen, ohne dabei entkoppelte Tore vorauszusetzen. Somit ist hier noch einmal ex-
plizit der für die Umkehrung des in Abschnitt 2.1.2.3 aufgestellten Satzes, der besagt,
dass die Entkopplung der Antennentore eine hinreichende aber nicht notwendige Bedin-
gung für die Orthogonalität der Torrichtcharakteristiken ist,
wichtige Teil bewiesen. Daraus gilt die Umkehrung:
Wenn die Torrichtcharakteristiken nicht orthogonal sind, dann sind auch die zugehörigen
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Tore nicht voneinander entkoppelt.
Die Unkorreliertheit der Torrichtcharakteristiken folgt insbesondere, wenn nicht nur die
Beträge von Γ′m ∀ m ∈ {1, . . . ,M} gleich sind, sondern wenn für die Eigenmodenrefle-
xionsfaktoren selbst
Γ′1 = . . . = Γ
′
M = Γ
′
gilt. Dies resultiert nun zum einen wieder in orthogonalen Torrichtcharakteristiken aber
darüber hinaus mit Gl. (3.5) auch in
S = Γ′E ,
also in verschwindenden Nebendiagonalelementen der Streumatrix S nach
Sµν = 0 ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν
und damit in entkoppelten Antennentoren.
Das Ziel beim Design einer Multimodenantenne über ihre Eigenmoden ist also, die Ei-
genmodenreflexionsfaktoren Γ′m oder gleichbedeutend die Eigenmodenimpedanzen Z
′
m
für alle m ∈ {1, . . . ,M} in Übereinstimmung zu bringen und dadurch in Konsequenz
die Entkopplung der Antennentore und orthogonale Richtcharakteristiken zu erreichen.
3.5 Kurze Zusammenfassung
Dieses Kapitel diente der Behandlung von Prinzipien und Entwurfskonzepten von Mehr-
fachantennen mit Beschränkung auf Abmessungen von einer halben bis einer Freiraum-
wellenlänge, wie sie bei mobilen Kommunikationsterminals vorkommen. Als Designziele
wurden hierzu entkoppelte Tore mit (in Konsequenz) zugehörigen orthogonalen Torricht-
charakteristiken für eine vorgegebene erforderliche Frequenzbandbreite genannt.
Da das Konzept einer Gruppe von entkoppelten Einzelantennen für starke Größenbe-
schränkungen versagt, wurden Multimodenantennen als spezielle kompakte Mehrfachan-
tennen vorgeschlagen, welche dadurch charakterisiert sind, dass bei Speisung eines Tores
die gesamte Struktur erregt wird (Mode). Die einzelnen Moden müssen sich so unter-
scheiden, dass die zugehörigen Tore entkoppelt sind.
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Neben dem bereits in einer vorherigen Arbeit behandelten Entwurfskonzept mittels ei-
nes reaktiven Entkopplungsnetzwerks wurden die in dieser Arbeit verfolgten Konzep-
te erläutert. Dazu zählen das Hinzufügen parasitärer Elemente mit optionaler reaktiver
Beschaltung, was eine Ausgangsantennenstruktur voraussetzt, deren strahlender Teil ge-
zielt modifiziert wird, und der Direktentwurf einer Multimodenstruktur, die über mehrere
Kopplungswege zwischen den Toren und über freie Strukturparameter zur Kontrolle der
Moden verfügt.
Die physikalischen Grenzen kompakter Multimodenantennen ergeben sich aus dem An-
stieg der Strahlungsgüte bei Verkleinerung des Antennendurchmessers (bei gleich blei-
bender Torzahl) und der damit verbundenen Bandbreitenreduzierung.
Abschließend wurde der in dieser Arbeit verwendete Antennenentwurf über Eigenmoden
erläutert, woraus sich ergab, dass man die geforderte Torentkopplung erreicht, wenn man
alle Eigenmodenimpedanzen in Übereinstimmung bringt.
KAPITEL 4
Realisierungs- und Entwurfsbeispiele
Die im Abschnitt 3.3 beschriebenen Konzepte der Multimodenantennen wurden im Rah-
men dieser Arbeit an verschiedenen Antennenstrukturen verifiziert. Dazu wurde auf die
in den Abschnitten 3.3.3 und 3.3.2.2 erläuterten Realisierungskonzepte zurückgegriffen.
In diesem Abschnitt wird nun zu jedem der beiden Konzepte ein Realisierungsbeispiel
vorgestellt.
Bei dem ersten Beispiel (Abschnitt 4.1) handelt es sich um eine planare Dreifachantenne
mit einer Antennengeometrie, die ausreichend viele Freiheitsgrade zur Einflussnahme auf
die drei Moden der Antenne besitzt.
Das zweite Beispiel (Abschnitt 4.2) bedient sich parasitärer Antennenelemente, um eine
Zweifach-Monopolantenne mit entkoppelten Toren zu realisieren.
4.1 Trimodenantenne
In diesem Abschnitt wird eine neuartige Mehrfachantenne mit drei Toren und drei Moden
(Trimodenantenne) vorgestellt. Charakteristisch für diese Antenne ist, dass sie nicht mehr
aus voneinander separierten (galvanisch getrennten) Antennenelementen besteht, sondern
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Abbildung 4.1: Trimodenantenne mit drei Toren [34]. (a) Schematische Darstellung in Vorderan-
sicht und Draufsicht. (b) Perspektivische Darstellungen, ganz und als Schnitt.
eine strahlende Struktur ist, welche mit drei voneinander entkoppelten Toren versehen
ist, über die drei Strahlungsmoden mit drei zueinander orthogonalen Richtcharakteris-
tiken bereitgestellt werden. Durch diese Antenne ist eine typische Multimodenantenne
gegeben. Darum wird hier zum Entwurf noch einmal detailliert eine Eigenmodenanalyse
für diese Struktur durchgeführt. Nach einer anschließenden Beschreibung der Vorgehens-
weise bei der Dimensionierung der Struktur sind dann die Ergebnisse numerischer und
experimenteller Untersuchungen dargestellt [34, 45].
4.1.1 Antennenstruktur
Abb. 4.1 zeigt die untersuchte Antennenstruktur, welche aus einem kreisrunden Schei-
benresonator mit drei Schlitzen (Öffnungswinkel α) und drei koaxial gespeisten Toren
besteht. Der koaxiale Innenleiter ist dabei im Abstand s vom Antennenzentrum mit der
Unterseite der flügelförmigen Ausläufer verbunden. Die Struktur ist weiterhin durch einen
zentrierten metallischen Pfosten mit der Dicke d ergänzt. Dieser ist allerdings nicht galva-
nisch mit der Antennenscheibe verbunden, sondern über einen schmalen Spalt der Dicke
g kapazitiv gekoppelt. Zwischen der geschlitzten Scheibe und der Grundmetallisierung
befindet sich ein dielektrisches Material der Dicke h mit der Dielektrizitätszahl εr. Der
Durchmesser der Kreisscheibe beträgt damit D ≈ λ0/(2√εr). Die Lage dieser Struktur
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bezüglich eines Koordinatensystems wurde so gewählt, dass die Antennenfläche paral-
lel zur xy-Ebene liegt und die z-Achse durch das Antennenzentrum verläuft. Weiterhin
verläuft die x-Achse durch Tor 1.
4.1.2 Eigenmoden
Mit den Erkenntnissen und Begriffen aus Abschnitt 3.4 kann nun eine Eigenmodenalyse
für die vorliegende Trimodenantenne durchgeführt werden. Dazu werden im Folgenden
zunächst die Eigenwerte und Eigenvektoren der Streumatrix bestimmt.
4.1.2.1 Eigenwerte und -vektoren
Die Streumatrix der Dreitorantenne besitzt aus Symmetrie- und Reziprozitätsgründen die
Form
S =
S11 S21 S21S21 S11 S21
S21 S21 S11
 .
Zur Bestimmung der drei Eigenwerte Γ′m und Eigenvektoren a
′
m für m ∈ {1, 2, 3} von S
mit
Sa′m = Γ
′
ma
′
m ⇔ (S− Γ′mE)a′m = 0 ; m ∈ {1, 2, 3} (4.1)
wird nun das charakteristische Polynom 3. Grades von S nach
p(Γ′m) = det(S− Γ′mE) != 0 (4.2)
in den Eigenwerten Γ′m gelöst.
Die erste Lösung ist durch den einfachen Eigenwert
Γ′1 = S11 + 2S21
beschrieben. Der zugehörige Eigenvektor a′1, der Gl. (4.1) für m = 1 löst, ergibt sich in
normierter Form zu
a′1 =
1√
3
[
1 1 1
]
.
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Der zum Eigenwert Γ′1 zugehörige Eigenraum
Kern(S− Γ′1E) = Lin {a′1}
besitzt also die Dimension
dimKern(S− Γ′1E) = 1 .
Die zweite und dritte Lösung von Gl. (4.2) Γ′2 und Γ
′
3 sind durch einen Eigenwert
Γ′2 = S11 − S21
der algebraischen Vielfachheit 2 mit Γ′2 = Γ
′
3 gegeben. D. h. die zweite und dritte Eigen-
mode besitzen den gleichen Eigenwert. Bestimmt man die Lösung von (4.1) für m = 2,
erhält man die zu Γ′2 gehörenden Eigenvektoren (nicht normiert) zu
a˜′2 =
[
−1 1 0
]
und a˜′3 =
[
−1 0 1
]
.
Diese beiden Eigenvektoren sind Basisvektoren des Eigenraumes von Γ′2
Kern(S− Γ′2E) = Lin {a˜′2, a˜′3}
mit
dimKern(S− Γ′2E) = 2 .
Somit ist auch jedes weitere von 0 verschiedene Element aus Kern(S−Γ′2E) als lineares
Kompositum von {a˜′2, a˜′3} ein zum Eigenwert Γ′2 zugehöriger Eigenvektor. Aus diesem
Eigenraum kann man mit Hilfe des Schmidtschen Orthonormierungsverfahrens [44] nun
zwei orthonormierte Elemente a′2 und a
′
3 auswählen:
a′2 =
a˜′2
|a˜′2|
=
1√
2
−11
0
 (4.3)
ξa¯′3 = a˜
′
3 − (a˜′T3 a′2)a′2 ; ξ ∈ R (4.4)
a′3 =
a¯′3
|a¯′3|
=
1√
6
−1−1
2
 (4.5)
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Man kann leicht nachprüfen, dass die Menge {a′1, a′2, a′3} der Eigenvektoren von S ein
Orthonormalsystem bildet. Fasst man die Eigenvektoren in einer Matrix zusammen, erhält
man mit
U =
[
a′1 a
′
2 a
′
3
]
=
1√
6

√
2 −√3 −1√
2
√
3 −1√
2 0 2

die Orthogonalmatrix nach Gl. (3.4). Mit dieser findet man für S die orthogonale Diago-
nalisierung nach Gl. (3.5)
S = UΓ′UT
mit
Γ′ = diag(Γ′1,Γ
′
2,Γ
′
3) .
Für die in Abschnitt 4.1.1 dargestellte Dreitorantenne sind also drei Eigenmoden mit drei
orthonormalen Eigenvektoren a′1, a
′
2, a
′
3 und drei Eigenwerten Γ
′
1,Γ
′
2,Γ
′
3 der Streumatrix
verfügbar, wovon mit Γ′2 = Γ
′
3 zwei Eigenwerte identisch sind. Man sagt deshalb, die
Moden 2 und 3 sind entartet.
Speist man nun die Antennenstruktur für jede der drei Moden an allen Toren mit Sätzen
von Wellen entsprechend der Eigenvektoren a′1 (Mode 1), a
′
2 (Mode 2) und a
′
3 (Mode 3),
so werden die einzelnen Eigenmoden angeregt, und auf der Struktur bilden sich Stromver-
teilungen aus, welche abhängig von der angeregten Eigenmode zur Abstrahlung führen
(Strahlungsmoden). Dies zeigt Abb. 4.2 in schematischer Form. Die Tore sind jeweils mit
1, 2, 3 bezeichnet, wobei entgegengesetzte Phasigkeit der Speisung mit  und ⊗ (Pha-
senverschiebung: 180◦) gekennzeichnet ist.
4.1.2.2 Eigenmodenimpedanzen
Nach Gl. (3.8) können aus den Eigenmodenreflexionsfaktoren Γ′1,Γ
′
2,Γ
′
3 die Eigenmo-
denimpedanzen Z ′1, Z
′
2, Z
′
3 und damit die Eigenwerte der Z-Matrix der Dreitorantenne
berechnet werden. Aufgrund der Entartung der Moden 2 und 3 gilt für die zugehörigen
Eigenmodenimpedanzen ebenfalls
Z ′2 = Z
′
3 .
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Abbildung 4.2: Schematische Darstellung der Stromverteilungen auf der Antennenstruktur für
die drei Eigenmoden. Moden 2 und 3 sind entartet, d.h. sie besitzen gleiche Eigenwerte und
damit gleiche Resonanzfrequenzen.
Damit bleiben die Eigenmodenimpedanzen und Eigenmodenreflexionsfaktoren vonMode
1 und 2 als unterscheidbare Eigenmodenkenngrößen.
Aus Abschnitt 3.4.5 ist bekannt, dass entkoppelte Antennentore und dadurch orthogonale
Torrichtcharakteristiken als Konsequenz gleicher Eigenmodenreflexionsfaktoren und da-
mit gleicher Eigenmodenimpedanzen existieren. Somit besteht nach Abschnitt 3.3.3 die
Aufgabe der Antennendimensionierung darin, die Geometrieparameter der Antenne so zu
wählen, dass die Eigenmodenimpedanzen in Übereinstimmung gebracht werden.
Die Eigenmodenimpedanzen Z ′1 und Z
′
2 der vorliegenden Struktur zeigen beide das Fre-
quenzverhalten eines Parallelschwingkreises, da hier der Fall eines „mittig“ angeregten
Leitungsresonators einer Länge < λ/4 (Flügel der Struktur) mit reaktiver Belastung an
beiden Enden vorliegt. Dies ist in Abb. 4.3 illustriert. Dabei sind die Nullstellen der Ima-
ginärteile von Z ′1 und Z
′
2 gleich den Resonanzfrequenzen f1 und f2, und die relativen
Maxima der Realteile werden als Resonanzwiderstände bezeichnet. Resonanzwiderstand
und -frequenz sind die wesentlichen Größen zur Beschreibung der Eigenmodenimpedan-
zen. Weiterhin kann man noch eine Eigenmodengüte als proportional dem Kehrwert des
Frequenzabstandes von relativem Maximum und Minimum des Imaginärteiles einer Ei-
genmodenimpedanz angeben.
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Abbildung 4.3: Parallelresonanzverhalten der Eigenmodenimpedanzen von Mode 1 und 2. Re-
sonanzfrequenzen f1 und f2 als Nullstellen der Imaginärteile und Resonanzwiderstände R1 und
R2 als relative Maxima der Realteile.
4.1.3 Numerische Simulationen
Das Abstimmverhalten der Eigenmodenimpedanzen der betrachtetenMultimodenantenne
wurde anhand numerischer Simulationen mit CST Microwave Studio 5 [46] untersucht.
4.1.3.1 Parameterstudie
Die wesentliche Ergebnisse dieser Untersuchungen sind in Abb. 4.4 dargestellt. Sie wur-
den für ein Dielektrikum mit εr = 2 und einer Dicke von 5,8 mm erzielt. Der Öffnungs-
winkel der Schlitze betrug α = 10◦ und der Pfostendurchmesser d = 11, 6 mm. Der
Scheibendurchmesser war mit D = 44, 2 mm rund λ0/(2
√
2).
In 4.4 a ist dazu die Abhängigkeit der Resonanzfrequenzen von der Spaltbreite g für einen
festen Speisepunktabstand s = 8, 3 mm gezeigt. Man erkennt eine monotone Abhängig-
keit für die beiden Moden und weiterhin, dass die Resonanzfrequenzen gegenläufig durch
die Spaltbreite beeinflusst werden. Somit kann man einen Wert g finden, für den die Re-
sonanzfrequenzen f1 und f2 gleich werden.
4.4 b zeigt entsprechend die Abhängigkeit der Resonanzwiderstände von der Position des
Speisepunktes für eine feste Spaltbreite g = 0, 35 mm, beschrieben durch den Abstand s
des Speisepunktes auf der Unterseite eines Flügels vom Zentrum der Antenne. Auch hier
erkennt man ein monotones und gegenläufiges Verhalten im Intervall von s = 0 . . . 10
mm mit einer Stelle gleicher Resonanzwiderstände.
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Abbildung 4.4: Parameterstudie. (a) Abhängigkeit der Resonanzfrequenzen von der Spaltbreite
g. (b) Abhängigkeit der Resonanzwiderstände vom Abstand des Speisepunktes bezogen auf das
Zentrum der Struktur.
Diese Parameterstudie zeigt das Abstimmvermögen der avisierten Antennenstruktur in
Bezug auf die Eigenmodenkenngrößen. Für den praktischen Entwurf ist je nach Anfor-
derung an die Entkopplung kein deckungsgleicher Verlauf der Eigenmodenimpedanzen
in einem Frequenzintervall erforderlich, sondern eine grobe Übereinstimmung für eine
Frequenz. Eine solche Stelle findet man in der Umgebung der Resonanzfrequenzen, wenn
man diese unter Beibehaltung einer groben Übereinstimmung der Resonanzwiderstände
einander annähert.
4.1.3.2 Streuparameter
Das Ergebnis für einen Satz entsprechender Geometrieparameter mit s = 8, 3 mm und
g = 0, 35 mm ist in Abb. 4.5 gezeigt. In 4.5 a sieht man die Stromdichteverteilung auf
der Scheibe bei Speisung von Tor 1 und gleichzeitigem reflexionsfreien Abschluss der
anderen Tore (keine Eigenmode). Man erkennt, dass die gesamte Struktur von Tor 1 an-
geregt wird. Die Streuparameter bezüglich Tor 1 und Tor 2 für diesen Fall sind in 4.5 b
abgebildet. Es wurde eine Übersprech- und Reflexionsdämpfung von ca. 20 dB bei 2,45
GHz erreicht.
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Abbildung 4.5: Ergebnisse numerischer Simulationen der Trimodenantenne. (a) Stromdichte-
verteilung auf der Struktur bei ausschließlicher Speisung von Tor 1. (b) Frequenzverläufe der
Streuparameter bezüglich Tor 1 und Tor 2.
4.1.3.3 Richtcharakteristiken
In Abb. 4.6 sind die Eigenmodenrichtcharakteristiken bei der Frequenz f0 = 2, 5 GHz
in Form der Winkelabhängigkeit des Betrags der Direktivität für die jeweils dominante
Feldkomponente (Polarisation) abgebildet. Die Bildzeilen gehören dabei jeweils zu einer
Eigenmode, die linke Spalte zeigt immer eine Elevationscharakteristik und die rechte ei-
ne Azimutalcharakteristik. Eine detaillierte Beschreibung jeder Charakteristik kann der
Bildunterschrift entnommen werden. Für alle Richtcharakteristiken ist dabei das Koordi-
natensystem aus Abb. 4.1 zu Grunde gelegt.
Bei den abgebildeten Betragscharakteristiken handelt es sich somit um bestimmte Schnit-
te durch die Beträge der zu dieser Dreitorantenne gehörenden Basis von Eigenmoden-
richtcharakteristiken
B′ =
{
~C ′1, ~C
′
2, ~C
′
3
}
,
durch deren Linearkombination jede Richtcharakteristik des zur Antenne gehörenden RC-
Raumes C erzeugt werden kann.
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Abbildung 4.6: Eigenmodenrichtcharakteristiken (Amplitudencharakteristiken der Direktivität) für
verschiedene Schnitte in der jeweils dominanten Polarisation. Eigenmode 1 (Θ-Polarisation):
(a) Elevation in xz-Ebene (Φ = 0). (b) Azimut in xy-Ebene (Θ = 90◦). Eigenmode 2 (Φ-
Polarisation): (c) Elevation in Ebene aufgespannt von ~uz und ~up,1 (Φ = 50◦). (d) Azimut in xy-
Ebene (Θ = 90◦). Eigenmode 3 (Φ-Polarisation): (e) Elevation in Ebene aufgespannt von ~uz und
~up,2 (Φ = −40◦). (f) Azimut in xy-Ebene (Θ = 90◦).
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Abbildung 4.7: Fotos von Ober- und Unterseite der experimentell untersuchten Struktur (Teflon
als Dielektrikum zwischen oberer und unterer Scheibe) [34].
Abbildung 4.8: Gemessene Frequenzverläufe der Streuparameter bezüglich der Tore 1 und 2.
4.1.4 Experimentelle Verifikation
Die beschriebene Antennenstruktur wurde mechanisch gefertigt (siehe Fotos in Abb. 4.7)
und die Funktion messtechnisch überprüft. Die Fertigung geschah aus ca. 1 mm dicken
Messingblechen als Grundmetallisierung und als Antennenscheibe. Dazwischen befindet
sich eine Teflonscheibe mit εr ≈ 2. Die Schlitze in der Scheibe wurden zum Zentrum hin
ausgesägt. Trotz dieser relativ groben Fertigungsmethode, bei der Luftspalte zwischen der
geschlitzten Scheibe und dem Dielektrikum nicht vermeidbar waren, ließ sich die Funk-
tion durch Messung bestätigen. Dies zeigt. Abb. 4.8 mit den gemessenen (Netzwerkana-
lysator Agilent PNA E 8363A) Verläufen der Streuparameter bezüglich der Tore 1 und
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Abbildung 4.9: Struktur der Monopolantenne mit parasitären Elementen [33].
2. Auch hier wurde eine Anpassung und Entkopplung von 20 dB bei 2,45 GHz mit einer
relativen Bandbreite von ca. 9 % (Abschnitt 2.1.2.4) erreicht.
4.2 Monopolantenne mit parasitären Elementen
In dem hier vorgestellten zweiten Realisierungsbeispiel wird eine Zweifach-Monopol-
antenne als Grundstruktur durch parasitäre Antennenelemente ergänzt, durch die gemäß
Abschnitt 3.3.2.2 eine Mehrwegekopplung zwischen den Antennentoren erreicht wird. In
diesem Beispiel wird noch kein Gebrauch von einer expliziten reaktiven Beschaltung der
parasitären Elemente gemacht. Auch hier wird numerisch und experimentell gezeigt, dass
sich die Frequenzcharakteristik der Transmission zwischen den Antennentoren durch ge-
zieltes Beeinflussen der unterschiedlichen Kopplungspfade einstellen lässt und eine gute
Entkopplung erreicht werden kann. Dabei wird bei dieser Antenne die Kompaktheitsan-
forderung mit einem Monopolabstand von ca. λ0/2 etwas abgeschwächt, aber dafür eine
höhere Transmissionsdämpfung (≥ 40 dB) zwischen den Antennentoren gefordert [33].
4.2.1 Antennenstruktur
Die avisierte Antennenstruktur ist in Abb. 4.9 dargestellt. Die Grundstruktur der Anten-
ne ist eine Anordnung aus zwei koaxial gespeisten Monopolen über einer metallischen
Platte. Der Abstand a der l ≈ λ0/5 langen Monopole beträgt dabei ca. λ0/2 und der
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Abbildung 4.10: Kopplungsschemata der verfügbaren Wellentypen. (a) Quasi-TEM-Wellen-
Betrieb für w < λ0/2
√
εr. (b) Struktur mit den insgesamt ausbreitungsfähigen Wellentypen. (c)
Betrieb mit Quasi-TEM- und TE20-Wellen für w > λ0/
√
εr. (d) Charakteristische Transmissions-
verläufe für beide Betriebsarten.
Monopoldurchmesser d ≈ λ0/12. Zu dieser Grundstruktur ist weiterhin eine Mikrostrei-
fenleitungsstruktur auf einem 1mm dicken Substratmaterial mit εr = 4 oberhalb der Me-
tallplatte hinzugefügt. Die beiden Mikrostreifenleitungen besitzen die Breite w und sind
jeweils durch einen Spalt voneinander (Breite g) und von den Monopolen (Breite s) se-
pariert. Mit den in Abschnitt 3.3.2 eingeführten Begriffen sind die Monopole die aktiven
Antennenelemente. Die beiden Mikrostreifenleitungsstücke repräsentieren die parasitären
Elemente.
Die Aufgabe der parasitären Elemente ist in diesem Fall hauptsächlich das Bereitstellen
zusätzlicher Kopplungswege zwischen den Antennentoren. Dennoch ist der Einsatz pa-
rasitärer Antennenelemente zur Torentkopplung und damit folglich zur Dekorrelation der
zugehörigen Torrichtcharakteristiken untrennbar mit einem Beitrag zum Strahlungsver-
halten der Antenne verbunden. Dieser Einfluss auf die vom Monopol zu erwartende om-
nidirektionale Betragscharakteristik soll als weitere Designanforderung aber möglichst
minimal sein.
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4.2.2 Numerische Simulationen
Die Struktur wurde anhand numerischer Simulationen mit CST Microwave Studio 5 [46]
auf die Wirkungsweise der parasitären Elemente und deren Auswirkungen auf das Trans-
missionsverhalten zwischen den Antennentoren und das Strahlungsverhalten der Antenne
untersucht.
4.2.2.1 Wirkungsweise der parasitären Elemente
Im Folgenden wird eine qualitative Erläuterung der Wirkungsweise der parasitären Ele-
mente gegeben. Für diese qualitative Erläuterung wird das Feld auf den beiden parasitären
Elementen als Überlagerung der Felder von Leitungswellen betrachtet. Hierbei kann die
Zahl der ausbreitungsfähigenWellentypen auf der Mikrostreifenleitungsstruktur durch die
Wahl der Leiterbreitew entscheidend kontrolliert werden. Zur Erklärung soll die folgende
Fallunterscheidung mit Bezug auf die schematisierte Darstellung aus Abb. 4.10 dienen.
1. Für den Fall dass w < λ0/2
√
εr gilt (Abb. 4.10 a/b), ist auf den Mikrostreifenleitun-
gen eine Quasi-TEM-Welle (3a und 4a) ausbreitungsfähig. Das Feld auf den Lei-
tungsstücken ergibt sich damit aus der Überlagerung hin- und rücklaufender Quasi-
TEM-Wellen (Abb. 4.11). Das bedeutet, dass zusätzlich zu dem ursprünglich zwi-
schen den Antennentoren vorhandenen Koppelpfad (Koppelfaktor k12) genau ein
weiterer Koppelpfad über die Quasi-TEM-Wellen auf den Leitungen entsteht. Die
Quasi-TEM-Wellen 3a und 4a werden durch die beiden Monopole angeregt. Dabei
wird die Kopplung der Felder 1 und 3a bzw. 2 und 4a durch die Koppelfaktoren k13a
und die gegenseitige Verkopplung der Felder 3a und 4a durch den Koppelfaktor k34a
repräsentiert. Die Transmissionscharakteristik mit einer Transmissionsnullstelle für
diesen Fall der 2-Wege-Kopplung zeigt Abb. 4.10 d.
Abbildung 4.11: Quasi-TEM-Welle auf der Mikrostreifenleitung für w < λ0/2
√
εr (Querschnitts-
darstellung).
2. Für w > λ0/
√
εr besteht auf den Mikrostreifenleitungen kein reiner Quasi-TEM-
Wellen-Betrieb mehr, sondern zusätzlich zu den Quasi-TEM-Wellen 3a und 4a wer-
den die TE20-Wellen 3b und 4b ausbreitungsfähig. Diese sind durch zwei Nullstel-
KAPITEL 4. REALISIERUNGS- UND ENTWURFSBEISPIELE 63
len der elektrischen Feldstärke im Querschnitt der Leitung gekennzeichnet (Abb.
4.12). Die gegenseitige Verkopplung dieser Felder wird durch den Koppelfaktor
k34b und die Kopplung der Felder 1 mit 3b und 2 mit 4b durch die Koppelfaktoren
k13b beschrieben. Insgesamt besteht hier eine 3-Wege-Kopplung, welche in einem
charakteristischen Transmissionsverhalten mit zwei Transmissionsnullstellen resul-
tiert (Abb. 4.10 d). Die für w > λ0/2
√
εr ebenfalls existierende TE10-Welle wird
aus Symmetriegründen (mittige Speisung) hier nicht angeregt.
Abbildung 4.12: Zusätzliche TE20-Welle für w > λ0/
√
εr (Querschnittsdarstellung).
Der technisch interessante und im vorliegenden Designbeispiel genutzte Fall der 3-Wege-
Kopplung besteht in der simultanen Ausnutzung von genau einer vorhandenen Übertra-
gungsstrecke über die zwei planaren parasitären Elemente durch zwei unterschiedliche
Wellentypen (TEM und TE20). D. h. die Mikrostreifenleitung liefert zusätzlich zum ur-
sprünglichen Kopplungspfad zwischen den beiden Antennentoren zwei weitere Kopp-
lungspfade, also insgesamt eine 3-Wege-Kopplung. Allgemein gilt, dass eine Mehrwege-
kopplung mitM Pfaden zuM − 1 Transmissionsnullstellen führen kann.
4.2.2.2 Torübersprechen und Richtcharakteristik
In Abb. 4.13 ist die Transmission zwischen den beiden Antennentoren für verschiedene
Geometrieparamenter dargestellt. Dabei ist die Kurve (a) für den Fall ohne Mikrostreifen-
leitungsstruktur aufgenommen. In diesem Fall existiert also nur genau ein Kopplungspfad
zwischen den Antennentoren. Im Vergleich mit den Kurven (b), (c), (d) erkennt man eine
stark reduzierte Übersprechdämpfung auf ca. 16 dB. Die Verläufe (b), (c), (d) entsprechen
dem charakteristischen Verlauf der 3-Wege-Kopplung im Betrieb der Mikrostreifenleitun-
gen mit der TEM- und der TE20-Welle. Die Lage der Transmissionsnullstellen, kann in
großem Maße durch Wahl der Geometrieparameter w (Breite der Mikrostreifenleitungen)
und s (Abstand der Leitung zum Antennenfußpunkt) variiert werden. Somit kann der cha-
rakteristische Verlauf an vorgegebene Systemanforderungen (z. B. minimale Bandbreite
und Transmissionsdämpfung) angepasst werden.
Die azimutalen Richtcharakteristiken des Betrags der relativen elektrischen Feldstärke
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Abbildung 4.13: (a) Transmission zwischen Antennentoren ohne Mikrostreifenleitungsstruktur.
(b),(c),(d) 3-Wege-Transmissionsverhalten zwischen Tor 1 und 2 für unterschiedliche Geometrie-
parameter.
Abbildung 4.14: (a) Azimutale Betragscharakteristik der relativen elektrischen Feldstärke (Θ-
Polarisation) in xy-Ebene für Tor 1 und 2. (b) Elevationsrichtcharakteristiken des Betrags der
relativen elektrischen Feldstärke (Θ-Komponente) bei Speisung von Tor 1 für die Schnitte Φ = 0
und Φ = 90◦.
(Θ-Komponente) in der xy-Ebene zugehörig zu Tor 1 und Tor 2 (Torrichtcharakteris-
tiken) sind in Abb. 4.14 a dargestellt. An der Richtcharakteristik für Tor 1 erkennt man
bei Φ = 0 eine Abweichung der relativen Feldstärke vom Maximum und damit von
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Abbildung 4.15: Phasen des elektrischen Feldes (θ-Polarisation) für Tor 1 und 2 in Abhängigkeit
vom Azimutwinkel Φ.
der Kreisform um ca. -3 dB. Diese Abweichung von der omnidirektionalen Form ist
hauptsächlich auf die Anwesenheit des zweiten Monopols zurückzuführen. In 4.14 b sieht
man die Elevationsrichtcharakteristiken des Betrags der relativen elektrischen Feldstär-
ke (Θ-Komponente) bei Speisung von Tor 1 für die Schnittebene durch die Monopo-
le (Φ = 0) und die Ebene (Φ = 90◦) senkrecht dazu (symmetrische Charakteristik).
Die kreuzpolare Feldkomponente ist gegenüber der dargestellten Θ-Komponente um et-
wa 20 dB gedämpft und deshalb nicht dargestellt. Als Bezugskoordinatensystem für alle
Richtcharakteristiken liegt das aus Abb. 4.9 zugrunde. Die Richtcharakteristiken sind für
die Frequenz 2,45GHz angegeben, bei der eine Übersprechdämpfung von mehr als 40 dB
erreicht wurde (siehe Abb. 4.13). Somit liegen hier stark voneinander entkoppelte An-
tennentore vor, was in zueinander orthogonalen Torrichtcharakteristiken resultiert. Die
Orthogonalität wird hier hauptsächlich durch den Phasenunterschied der Richtcharakte-
ristiken erreicht. Dies ist exemplarisch für die azimutale Winkelabhängigkeit der Phasen
des elektrischen Feldes (Θ-Komponente) bei Speisung von Tor 1 und 2 in Abb. 4.15 il-
lustriert.
4.2.3 Experimentelle Verifikation
Die in Abschnitt 4.2.1 beschriebene Antenne wurde mechanisch gefertigt, und ihre Tor-
eigenschaften wurden messtechnisch mit Hilfe eines vektoriellen Netzwerkanalysators
(Agilent PNA E 8363A) bestimmt. Abb. 4.16 zeigt ein Foto der untersuchten Struktur.
Als Substratmaterial für die Mikrostreifenleitung wurde das herkömmliche Platinenma-
terial FR-4 mit εr = 4 und einer Dicke von 1mm verwendet. Die Unterseite ist kom-
plett metallisiert (Kupfer) und dient als „Massegegenpol“ für die unsymmetrisch gespeis-
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Abbildung 4.16: Foto der experimentell untersuchten Struktur [33]. Monopollänge l = 23, 2mm,
Monopolabstand a = 63, 3mm, Breite der Mikrostreifenleitung w = 58, 8mm, Schlitzbreite g =
2, 9mm, Abstand zw. Leitung und Antennenfußpunkt s = 6, 2mm.
Abbildung 4.17: Gemessenes Transmissionsverhalten (TEM+TE20) zwischen Tor 1 und 2 für
unterschiedliche Geometrieparameter.
ten Monopole. Die Mikrostreifenleitungsstruktur auf der Oberseite wurde mit Hilfe eines
nass-chemischen Ätzverfahrens hergestellt. Die beiden Monopole sind zylindrische Dreh-
teile, die einseitig mit einer Längsbohrung versehen sind und so mittels Presspassung mit
den Innenleitern der verwendeten Koaxialstecker verbunden sind.
Abb. 4.17 zeigt gemessene Verläufe für die Transmission zwischen den beiden Antennen
für verschiedene Werte für w und s. Dabei entspricht der Verlauf mit der durchgezoge-
nen Linie den in der Bildunterschrift von Abb. 4.16 angegebenen geometrischen Abmes-
sungen. Die bei 2,45GHz erreichte Transmissionsdämpfung ist ca. 42 dB. Die erreichte
relative Bandbreite beträgt 1,2% bei -40 dB und 5,8% bei -20 dB Transmission. Die Mes-
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sung des Stehwellenverhältnisses an den Toren ergab V SWR < 2 im Frequenzbereich
von 2,2GHz bis 2,8GHz.
4.3 Kurze Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde die numerische und experimentelle Verifikation der beiden in
dieser Arbeit verwendeten und im vorherigen Kapitel beschriebenen Entwurfskonzepte
dargestellt.
Bei der ersten Struktur (Trimodenantenne) handelte es sich um eine strahlende Gesamt-
struktur (Gesamtabmessung kleiner als eine halbe Freiraumwellenlänge) mit drei Toren,
denen keine strahlenden Teilstrukturen (Elemente) zugeordnet sind. Jedes Tor erregt hier
die gesamte Struktur. Diese Multimodenantenne wurde mit Hilfe ihrer Eigenmoden ent-
worfen. Dazu standen ausreichend viele Geometrieparameter zur Verfügung, um eine
grobe Übereinstimmung der Eigenmodenimpedanzen und damit die Torentkopplung zu
erreichen.
Die Grundstruktur der zweiten Antenne bestand aus zwei Monopolen mit einem Abstand
von einer halben Freiraumwellenlänge. Dieser Grundstruktur wurden zwei parasitäre Ele-
mente in Form von Mikrostreifenleitungsstücken hinzugefügt, durch deren Dimensionie-
rung das Übersprechen zwischen den Toren gezielt beeinflussbar war und schließlich mi-
nimiert wurde. Das Übersprechen zeigte hier einen charakteristischen Verlauf mit zwei
Transmissionsnullstellen.
KAPITEL 5
Anwendung: Winkel-Zeit-Signalverarbeitung
Wie bereits in Abschnitt 1.1 beschrieben, bietet der Einsatz von Mehrfachantennen mit
entkoppelten Toren auf der Sende- und/oder Empfangsseite eines Übertragungssystems
die Möglichkeit einer enormen Erhöhung der Kanalkapazität ohne gleichzeitige Erhö-
hung der Übertragungsbandbreite. Dies beruht auf einer Erhöhung des Signal-Rausch-
Abstandes oder auf der Realisierung mehrerer paralleler Übertragungskanäle im gleichen
Frequenzband durch Ausnutzung unterschiedlicher Wellenausbreitungsrichtungen beim
Senden und/oder Empfangen in Szenarien mit Mehrwegeausbreitung zwischen Sender
und Empfänger [1, 5, 10, 47].
Die in dieser Arbeit vorgestelltenMultimodenantennen stellen mehrere orthogonale Richt-
charakteristiken an mehreren entkoppelten Toren bereit und treten bei einer omnidirek-
tionalen Gleichverteilung der Wellenausbreitungsrichtungen am Ort der Antenne an die
Stelle einer Gruppe von Einzelantennen an Sender und/oder Empfänger, z. B. in einem
MIMO-System (Abb. 5.1). Dies führt zu einer großen Platzersparnis, was insbesondere
für den Einsatz in mobilen Terminals von Vorteil ist.
In diesem Kapitel wird der Einsatz von Multimodenantennen exemplarisch an ausgewähl-
ten Anwendungen erläutert. Aufbauend auf den allgemeinen Empfangseigenschaften von
Mehrfachantennen aus Abschnitt 2.1.3 wird dazu zunächst die Darstellung einer Mul-
timodenantenne als winkelabhängiges Filter präsentiert. Weiterhin ist beschrieben, wie
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Abbildung 5.1: Übertragungsszenario mit Mehrwegeausbreitung. Einsatz von Multimodenanten-
nen mitMT Richtcharakteristiken am Sender undMR am Empfänger anstelle je einer Gruppe von
Einzelantennen.
die Anteile jeder einzelnen Richtcharakteristik optimal kombiniert werden können, um
den Signal-Rausch-Abstand beim Empfang zu maximieren. Dieses Prinzip wird dann am
Beispiel des Diversitätsempfangs mit Maximum-Ratio-Combining (MRC) erklärt und da-
nach das darauf aufbauende Prinzip der Übertragung mittels mehrerer paralleler Kanäle
im Raummultiplexverfahren erläutert.
5.1 Multimodenantennen als Winkelfilter
In diesem Abschnitt wird eine für Multimodenantennen mögliche Beschreibungsweise
als winkelabhängige Filter präsentiert. In dieser Beschreibung werden alle einfallenden
Wellen über die Richtcharakteristiken der Antenne in Abhängigkeit der Einfallsrichtung
unterschiedlich gewichtet. Das bedeutet, dass an den einzelnen Toren unterschiedliche
Linearkombinationen der gleichen einfallenden Wellen zur Verfügung stehen. Zur Erklä-
rung wird in einem ersten Schritt der Empfang vonWellen aus unterschiedlichen Einfalls-
richungen über eine Richtcharakteristik an einem Tor der Mehrtorantenne erklärt und erst
dann eine Verallgemeinerung auf den Multimodenempfang vollzogen.
5.1.1 Winkelfilterung bei Einzelmodenempfang
Der Empfang von Wellen aus unterschiedlichen Richtungen über eine Richtcharakteristik
(Mode) ~Cµ an Tor µ der Multimodenantenne ist in Abb. 5.2 dargestellt. 5.2 a zeigt dazu
einen Satz von kohärenten einfallenden Wellen (selbe Quelle, aber verschiedene Einfalls-
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Abbildung 5.2: (a) Empfang mehrerer Wellen mit unterschiedlichen Einfallsrichtungen an Tor µ.
(b) Gewichtung jeder einfallenden Welle mit dem richtungsabhängigen Funktionswert der Tor-
richtcharakteristik ~Cµ von Tor µ.
richtungen auf Grund von Mehrwegeausbreitung) aus den Q Einfallsrichtungen DOA1
beschrieben durchΘ1,Φ1 bisDOAQ beschrieben durchΘQ,ΦQ, welche durch die elektri-
schen Felder ~Einc(Θ1,Φ1), . . . , ~Einc(ΘQ,ΦQ) der einzelnen Wellen repräsentiert werden.
An Tor µ gilt dann für die Signalanteile der Wellen aus den einzelnen Richtungen mit Gl.
(2.22) aus Abschnitt 2.1.3
bµ,i =
λ0√
8piZ0
~Cµ(Θi,Φi) · ~Einc(Θi,Φi) ; i ∈ {1, . . . , Q} . (5.1)
Für das Gesamtsignal erhält man dann
bµ =
λ0√
8piZ0
Q∑
i=1
~Cµ(Θi,Φi) · ~Einc(Θi,Φi) . (5.2)
Dieses Ergebnis ist Abb. 5.2 b veranschaulicht, und man erkennt, dass das elektrische
Feld für jede der festen Einfallsrichtungen DOA1, . . . , DOAQ mit dem entsprechenden
Funktionswert der Torrichtcharakteristik von Tor µ gewichtet wird.
Für die realistische Annahme einer hohen Anzahl von Einfallsrichtungen mit einer quasi
kontinuierlichen Einfallsrichtungsverteilung (Abb. 5.3) bezeichnet man mit ~Einc als Funk-
tion von Θ und Φ das Einfallsrichtungsspektrum, welches aus der Überlagerung der aus
allen Richtungen einfallenden Feldern entsteht.
In diesem Fall erhält man als Verallgemeinerung von Gleichung (5.2) für die an Tor µ
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Abbildung 5.3: Empfang bei allgemeiner Einfallsrichtungsverteilung beschrieben durch Einfalls-
richtungsspektrum ~Einc.
auslaufende Welle (Gl. (2.23))
bµ =
λ0√
8piZ0
· 1
4pi
∮
Ω
~Cµ(Θ,Φ) · ~Einc(Θ,Φ) dΩ .
Der soeben beschriebene Fall des Empfangs mit einem Tor (µ) der Multimodenantenne
beschreibt prinzipiell den Empfangsfall einer Einzelantenne. Im folgenden Abschnitt wird
aufbauend darauf der allgemeine und relevante Fall des Empfangs mit allen Toren der
Multimodenantenne betrachtet.
5.1.2 Adaptive Winkelfilterung bei Multimodenempfang
Abb. 5.4 zeigt den in diesem Abschnitt beschriebenen Empfangsfall. Ein Signal wird in
Form einer Schar von Wellen aus verschiedenen Einfallsrichtungen mit einem Satz von
M simultanen und orthogonalen Richtcharakteristiken ~C1, . . . , ~CM über M entkoppelte
Tore empfangen. DieM auslaufenden Wellen an den Toren b = [b1 . . . bM ]T werden mit
einem Satz von komplexwertigen Gewichtungsfaktoren w = [w1 . . . wM ]T gewichtet und
linearkombiniert. Die Multimodenantenne besitzt damit den RC-Raum C mit
C = Lin
{
~C1, . . . , ~CM
}
.
Somit gilt für jede erzeugbare Richtcharakteristik ~C
~C ∈ C =⇒ ~C =
M∑
m=1
wm ~Cm
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Abbildung 5.4: Empfang von mehreren Wellen mit allgemeiner Einfallsrichtungsverteilung
über einen Satz von M simultanen orthogonalen Richtcharakteristiken an M entkoppelten To-
ren. Gewichtung der M empfangenen Signale b1, . . . , bM mit komplexen Gewichtungsfaktoren
w1, . . . , wM .
und für die Bilder
~C(Θ,Φ) =
M∑
m=1
wm ~Cm(Θ,Φ) = C
T(Θ,Φ)w
mit
C(Θ,Φ) =
[
~C1(Θ,Φ) . . . ~CM(Θ,Φ)
]T
.
Es stellt sich nun die Frage nach der Richtcharakteristik ~C, die im Sinne der Maximie-
rung der Empfangsleistung optimal an das einfallende Wellenfeld angepasst ist und nach
den zugehörigen Linearfaktorenw1, . . . , wM , die zu dieser Richtcharakteristik führen. Ein
Zusammenhang von w mit dem Vektor der auslaufenden Wellen b an den M Toren für
diesen optimalen Empfangsfall wird nachfolgend hergeleitet.
Unter der Voraussetzung, dass für den mittleren effektiven Gewinn nach Gl. (2.10)
%m = 1 ∀ m ∈ {1, . . . ,M}
gilt, was gleichbedeutend mit der Annahme von Verlustlosigkeit und idealer Anpassung
sowie Entkopplung aller Tore ist, erhält man für die Matrix aus den Bildern der normierten
Torrichtcharakteristiken nach Gl. (2.14)
C(Θ,Φ) = c(Θ,Φ) = [~c1(Θ,Φ) . . .~cM(Θ,Φ)]
T . (5.3)
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Abbildung 5.5: Vereinfachte Illustration der Projektion des Einfallsrichtungsspektrums ~Einc in den
Raum der Richtcharakteristiken aufgespannt durch ~c1 und ~c2.
Für den Vektor der auslaufenden Wellen gilt dann
b =
λ0√
8piZ0
· 1
4pi
∮
Ω
c(Θ,Φ) ~Einc(Θ,Φ) dΩ . (5.4)
Das Einfallsrichtungsspektrum ~Einc gehört im Allgemeinen einem unendlichdimensiona-
len Raum E mit
dimE →∞
an. Dieses Einfallsrichtungsspektrum wird beim Empfang (Gl. (5.4)) mit der vorliegenden
M -Tor-Antenne in den endlichdimensionalen Raum C der Richtcharakteristiken mit
dimC =M
projiziert (Abb. 5.5) und wird dazu gemäß
~Einc = ~E
(p)
inc +
~E (c)inc (5.5)
in die Projektion ~E (p)inc und in einen nicht in C fallenden (komplementären) Teil ~E
(c)
inc zer-
legt. Für diesen komplementären Teil muss dann
1
4pi
∮
Ω
~cm(Θ,Φ) · ~E (c)inc (Θ,Φ) dΩ = 0 ∀ m ∈ {1, . . . ,M} (5.6)
gelten. Durch Einsetzen von Gl. (5.5) in Gl. (5.4) erhält man unter Beachtung von Gl.
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(5.6) für den Vektor der auslaufenden Wellen
b =
λ0√
8piZ0
· 1
4pi
∮
Ω
c(Θ,Φ) ~E (p)inc (Θ,Φ) dΩ . (5.7)
Mit
Pmax =
(
λ0
4pi
)2 ∮
Ω
| ~E (p)inc (Θ,Φ)|2
2Z0
dΩ
als der maximal empfangbaren Leistung wird über
~e (p)inc (Θ,Φ) =
λ0
4pi
√
2pi
Z0Pmax
~E (p)inc (Θ,Φ) (5.8)
die Projektion des normierten Einfallsrichtungsspektrums eingeführt. Für ~e (p)inc ergibt sich
dann die folgende Normierung:
1
4pi
∮
Ω
|~e (p)inc (Θ,Φ)|2 dΩ = 1 (5.9)
Mit Gl. (5.8) erhält man folglich aus Gl. (5.7)
b =
√
Pmax · 1
4pi
∮
Ω
c(Θ,Φ)~e (p)inc (Θ,Φ) dΩ . (5.10)
Für das Gesamtsignal z ergibt sich somit
z = bTw =
√
Pmax · 1
4pi
∮
Ω
[c(Θ,Φ)~e (p)inc (Θ,Φ)]
Tw dΩ (5.11)
=
√
Pmax · 1
4pi
∮
Ω
~c(Θ,Φ) · ~e (p)inc (Θ,Φ) dΩ (5.12)
mit
~c(Θ,Φ) = cT(Θ,Φ)w . (5.13)
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Für die gesamte Empfangsleistung resultiert folglich
Prec
Pmax
=
|z|2
Pmax
=
∣∣∣∣∣ 14pi
∮
Ω
~c(Θ,Φ) · ~e (p)inc (Θ,Φ) dΩ
∣∣∣∣∣
2
. (5.14)
Aus diesem Ausdruck erhält man dann mit Gl. (5.9) den interessanten Schluss
~c(Θ,Φ)
!
= ~e ∗(p)inc (Θ,Φ) =⇒
Prec
Pmax
= Max! = 1
und damit die Forderung für die Gesamtcharakteristik ~C. Wenn also die Empfangscha-
rakteristik gleich dem konjugiert komplexen der Projektion des normierten Einfallsrich-
tungsspektrums ist, wird die Empfangsleistung maximiert. Mit Gl. (5.13) ist somit auch
cT(Θ,Φ)w = ~e ∗(p)inc (Θ,Φ) (5.15)
erfüllt.
Führt man nun eineMatrix (C -Raum-Matrix) mit den normierten Torrichtcharakteristiken
{~c1, . . . ,~cM} ⊂ C durch
c = [~c1 . . .~cM ]
T
ein, so erhält man mit den gültigen Eigenschaften
‖~cm‖ = 1 ∀ m ∈ {1, . . . ,M}
und Orthogonalität der Torrichtcharakteristiken
〈~cµ,~cν〉 = δµν ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν .
Die Menge {~c1, . . . ,~cM} bildet damit ein Orthonormalsystem in C und die Matrix c ist
folglich unitär. Somit gilt für das Matrizenprodukt in C
〈
c|c+〉 = 1
⇒ 〈c∗|cT〉 = 1 ,
wenn 1 mit 1(Θ,Φ) = E die Einheitsmatrix in C darstellt. Aus Gl. (5.15) erhält man
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cTw = ~e ∗(p)inc in C . Links anmultiplizieren von c
∗ führt dann auf
〈
c∗|cTw〉 = 〈c∗∣∣~e ∗(p)inc 〉
⇒ 1w =
〈
c
∣∣~e (p)inc〉∗ ,
und man erhält die gesuchten Gewichtskoeffizienten zu
w∗ = [c(Θ,Φ)~e (p)inc (Θ,Φ)] .
Setzt man diesen Ausdruck in Gl. (5.10) und Gl. (5.11) ein, ergibt sich der gesuchte Zu-
sammenhang mit b zu
b =
√
Pmax w
∗ =⇒ |b| =
√
Pmax |w| (5.16)
und mit dem Gesamtsignal z zu
z =
√
Pmax |w|2 .
Aus einem Vergleich mit Gleichung (5.14) erhält man für den Betrag vonw das Ergebnis
|w| = 1 .
Aus Gleichung (5.16) ergibt sich schließlich das Endergebnis für die Gewichtungskoeffi-
zienten
w =
b∗
|b| ; |w| = 1 . (5.17)
Im Falle eines optimalen Empfangs (Maximierung der Empfangsleistung) besteht also
zwischen den Gewichtungsfaktoren w1, . . . , wM und den Wellenkoeffizienten b1, . . . , bM
der Zusammenhang aus Gl. (5.17) (vgl. auch [2, 9, 48]). In diesem Zustand liegt zum
Empfang ein optimal an das einfallende Feld angepasstes Winkelfilter mit den Filterkoef-
fizienten w1, . . . , wM vor. Deshalb spricht man in diesem Fall auch von einem „Matched
Angular Filter“.
Da die Empfangsleistung hier bei gleichbleibender Sendeleistung maximiert wurde, re-
sultiert dies bei Annahme eines für alle Tore gleichen unabhängigen Rauschens somit
auch in einer Maximierung des Signal-Rausch-Abstandes (SNR).
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Abbildung 5.6: MIMO-Übertragungsszenario mit MT Richtcharakteristiken am Sender und MR
am Empfänger über Kanal mit Mehrwegeausbreitung.
5.2 Winkel-Zeit-Signalverarbeitung
Das in Abschnitt 5.1.2 erläuterte Prinzip der adaptiven Winkelfilterung (Matched Angu-
lar Filter) bildet die Grundlage für verschiedene Techniken der Winkel-Zeit-Signalver-
arbeitung, von denen eine exemplarische Auswahl in diesem Abschnitt erläutert wird.
Der Begriff Winkel-Zeit-Signalverarbeitung ist dabei eine Präzisierung des in der Nach-
richtentechnik oft verwendeten Begriffs Raum-Zeit-Signalverarbeitung [47, 49]. In die-
ser Arbeit wurde jedoch die Bezeichnung Winkel-Zeit-Signalverarbeitung gewählt, da
die nachfolgend dargestellten Anwendungen in Verbindung mit den vorgestellten Mul-
timodenantennen insbesondere die unterschiedlichen Wellenausbreitungsrichtungen bei
Mehrwegeausbreitung als Ressource zur Erhöhung der Kanalkapazität nutzen.
Die technischen Möglichkeiten hängen dabei von der Anzahl der zur Verfügung stehen-
den Sende- und Empfangscharakteristiken (MT bzw.MR) der verwendeten Antennen ab,
die entsprechend überMT bzw.MR Tore mit Transceiver-Zweigen verbunden sind. Dazu
betrachte man Abb. 5.6. Mit MT = MR = 1 (SISO) liegt ein Übertragungssystem mit
einer Einzelantenne an Sender und Empfänger vor. Die Erhöhung der Zahl der Richtcha-
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Abbildung 5.7: Diversitätsempfang am Beispiel einer Zweifachantenne (MR = 2) mit Maximum-
Ratio-Combining.
rakteristiken (und damit Tore) auf nur einer Seite führt dann auf MISO (MT > 1,MR = 1)
oder SIMO (MT = 1,MR > 1) und folglichMT > 1 undMR > 1 auf ein MIMO-System.
Entsprechend der „Dimension“ des Systems werden die Tore auf der Sendeseite mit den
Signalen s = [s1 . . . sM ]T gespeist und über einen Mehrwegekanal mit der Kanalmatrix
h =

h11 · · · h1MT
... . . .
...
hMR1 · · · hMRMT
 = [h1 . . .hMT ]
übertragen. Bei additiver Berücksichtigung des Rauschens mit n = [n1 . . . nMR ]
T erhält
man dann für dieMR Empfangssignale r = [r1 . . . rMR ]
T im Frequenzbereich
r = hs+ n .
Als Anwendungsbeispiele wurden für diese Arbeit ein einfacher Diversitätsempfang mit
zwei Empfangscharakteristiken und ein 2×2-MIMO-System gewählt.
5.2.1 Diversitätsempfang
Abb. 5.7 zeigt ein 1×2-MIMO-System mit einer einzelnen Sendeantenne (SIMO). Das
Sendesignal s wird über einen Mehrwegekanal übertragen und trifft auf Grund dessen in
Formmehrerer Wellen aus unterschiedlichen Einfallsrichtungen am Empfänger ein. Diese
Empfangssignale werden kohärent mit einer Zweifachantenne (zwei Empfangscharakte-
ristiken an zwei Toren, verbunden mit zwei Empfängerzweigen, also MT = 1,MR = 2)
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empfangen. Die Kanalmatrix hat für diesen Fall die Form
h =
[
h11
h21
]
= h1 .
Für die Empfangssignale erhält man dann:
r1 = h11s+ n1
r2 = h21s+ n2
Diese Empfangssignale werden mit den Gewichtungsfaktoren w1, w2 linearkombiniert
und ergeben das Empfangssignal z. Entsprechend der in Abschnitt 5.1.2 beschriebenen
adaptiven Winkelfilterung wird im Fall von
w = [w1 w2]
T =
h∗1
|h1| ; |w|
2 = 1
das Signal-Rausch-Verhältnis maximal und man erhält
SNR = (|h11|2 + |h21|2)Ps
Pr
mit
Ps = E{|s|2} und Pr = E{|n1,2|2} .
Zur Wahl der Gewichtsfaktoren ist auf der Empfangsseite die Kenntnis von h11/h21 not-
wendig, was über eine Kanalschätzung erlangt wird. Dieser spezielle Empfangsfall wird
Maximum Ratio Combining (MRC) genannt [2, 9, 48]. Im Vergleich zum Empfang mit
nur einer Richtcharakteristik (Antenne), hier ohne Beschränkung der Allgemeinheit ~C1,
ergibt sich das Signal-Rausch-Verhältnis zu
SNR = |h11|2 Ps
Pr
.
In frequenzflachen Kanälen (Phasendifferenz zwischen einzelnen Ausbreitungswegen in-
nerhalb der Bandbreite nahezu konstant) ergibt sich ein stetiger Wechsel zwischen kon-
struktiver und destruktiver Interferenz (Fading). Dies wird in Abb. 5.8 a exemplarisch an-
hand der Einzelsignaleinhüllenden r1 und r2 illustriert. Die Übertragungsfunktionen h11
und h21 des Kanals sind stochastische Variablen in der Zeit. Unter bestimmten Vorausset-
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Abbildung 5.8: Illustration des Diversitätsempfangs in einem Schmalbandsystem. (a) Zeitlicher
Verlauf der Einhüllenden an einzelnen Toren und bei Anwendung von MRC. (b) Zugehörige Ver-
teilung der Einhüllenden im Vergleich für MRC und ohne Diversität.
zungen hinsichtlich der Torrichtcharakteristiken und der stochastischen Eigenschaften der
Einfallsrichtungen ist das Fading an den beiden Toren statistisch unabhängig. Abb. 5.8 b
zeigt dazu die zugehörigen Wahrscheinlichkeitsverteilungen im Fall des Eintorempfangs
und bei MRC. Man erkennt hier, dass die Wahrscheinlichkeit dafür, dass die Amplitude
der Signaleinhüllenden unter einer bestimmten Schwellwert fällt, im Fall von MRC ge-
ringer ist als beim Empfang über eine einzelne Richtcharakteristik. Beispielsweise ist die
Wahrscheinlichkeit, dass die Amplitude unter den Schwellwert von -5 dB fällt, bei MRC
rund 35 % geringer als beim Eintorempfang.
Weiterhin ist in Abb. 5.9 gezeigt, dass die mittlere Bitfehlerrate für den beschriebenen
MRC-Empfangsfall auch bei kleiner werdenden Signal-Rausch-Abständen immer noch
geringer bleibt als im Fall ohne Diversität.
5.2.2 MIMO mit Raummultiplex
Eine Möglichkeit, durch Vergrößern des Signal-Rausch-Abstandes die Kanalkapazität zu
erhöhen, ist in Abschnitt 5.2.1 beschrieben worden. Eine andere Möglichkeit zur Erhö-
hung der Kanalkapazität besteht in der Bereitstellung von parallelen Übertragungskanälen
im Raummultiplexverfahren unter Ausnutzung verschiedener Wellenausbreitungsrichtun-
gen, wie sie bei Mehrwegeausbreitung vorliegen. Die letzt genannte Methode wird in die-
sem Abschnitt anhand eines 2×2-MIMO-Systems erläutert (MT = 2,MR = 2). Dazu
betrachte man Abb. 5.10.
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Abbildung 5.9: Mittlere Bitfehlerrate für verschiedene Signal-Rausch-Abstände im Vergleich für
MRC und ohne Diversität [50].
Die Abbildung zeigt ein Übertragungsszenario mit je einer Zweifachantenne (Zweitor-
antenne) an Sender und Empfänger. Die beiden entkoppelten Sendetore werden durch
die voneinander unabhängigen Signalquellen 1 und 2 mit s1 und s2 gespeist und über
zwei orthogonale Richtcharakteristiken abgestrahlt. Die beiden Signalquellen können da-
bei sowohl unterschiedliche Teilnehmer als auch gesplittete Datenströme des selben Teil-
nehmers repräsentieren. Die Übertragung geschieht über einen Kanal mit Mehrwegeaus-
breitung. Die Kanalmatrix ist für diesen Fall durch
h =
[
h11 h12
h21 h22
]
= [h1 h2]
gegeben. Die übertragenen Signale der beiden Quellen 1 und 2 treffen nun wieder aus
unterschiedlichen Einfallsrichtungen an der Empfangsantenne ein und werden über die
beiden Empfangscharakteristiken gewichtet. An den Empfang wird nun die folgende An-
forderung gestellt:
Die Empfangssignale beider Signalquellen sollen jedes für sich im Sinne einer SNR-
Maximierung optimal empfangen werden, und das bei gleichzeitiger Separation vom je-
weils anderen Signal, womit dann voneinander unabhängige Übertragungskanäle vorlie-
gen.
Dazu ist nun ein geeigneter Satz von (normierten) Gewichtungsfaktoren w˜11, w˜21 und
w˜12, w˜22 zu finden. Die Bestimmung dieser Gewichtsfaktoren geschieht in zwei Schritten.
Zunächst führt man eine Trainingssequenz durch, in der nur Quelle 1 sendet (gleichbe-
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Abbildung 5.10: 2×2-MIMO-System. Separation nach unterschiedlichen Quellen liefert parallele
Übertragungskanäle durch Raummultiplex.
deutend mit dem Fall, dass Quelle 1 und 2 mit orthogonalen Signalen senden). Für diesen
Fall verfährt man nach der MRC-Methode zur Bestimmung von Gewichtungsfaktoren:
w1 = [w11 w21]
T =
h∗1
|h1| ; |w1|
2 = 1
Analog dazu erhält man die Gewichtungsfaktoren
w2 = [w12 w22]
T =
h∗2
|h2| ; |w2|
2 = 1
für den Fall, dass nur Quelle 2 sendet. Die Trainingssequenz führt somit zu einer Kanal-
kenntnis am Empfänger, jedoch nicht am Sender.
In einem weiteren Schritt kann man nun zwei neue Sätze von Gewichtungsfaktoren w˜1
und w˜2 bestimmen, welche die Forderung „optimaler Empfang des Signal der einen Quel-
le bei gleichzeitigem Ausblenden des Signals der anderen Quelle“ erfüllen. Für diese
Faktoren muss dann
w˜1 =
w1 − [wT1w∗2]w2
|w1 − [wT1w∗2]w2|
w˜2 =
w2 − [wT2w∗1]w1
|w2 − [wT2w∗1]w1|
gelten.
KAPITEL 5. ANWENDUNG: WINKEL-ZEIT-SIGNALVERARBEITUNG 83
Abbildung 5.11: Bell-Labs-Layered-Space-Time-Architecture (BLAST). Technologische Reali-
sierung von MIMO mit Raummultiplex. Splitting von Nutzerdatenstrom und Übertragung über un-
abhängige parallele Kanäle.
Dieses Verfahren wird in einem Übertragungssystem mit der Bezeichnung BLAST (Bell-
Labs-Layered-Space-Time-Architecture) zur parallelen Übertragung mehrerer Datenströ-
me im gleichen Frequenzband ausgenutzt (Abb. 5.11) [3, 51, 52]. Dazu wird der Daten-
strom eines Teilnehmers in mehrere Datenströme gesplittet, welche dann über mehrere
Tore einer Mehrfachantenne (nach dem jetzigen Stand der Technik ein Antennenarray)
zugeführt und abgestrahlt werden. Die Übertragung und der Empfang funktionieren nach
dem weiter oben erläuterten Raummultiplexverfahren, wodurch sich eine beträchtliche
Erhöhung der bandbreitenbezogenen Kanalkapazität (deutscher Begriff nach [53]) ergibt.
Dies ist in Abb. 5.12 dargestellt.
In 5.12 a wird verdeutlicht, dass bei einer festen Übertragungsrate die erforderliche Über-
tragungsbandbreite mit zunehmender Zahl der Antennentore verringert werden kann. So-
mit steigt also bei fester Bandbreite die Kanalkapazität durch Erhöhung der Torzahl eben-
falls an, wodurch auch die spektrale Effizienz dieses Systems mit steigender Torzahl
wächst. Dazu zeigt das Diagramm in 5.12 b für verschiedene „Dimensionen“ (Anzahl
der Antennentore) von MIMO-Systemen die Wahrscheinlichkeiten für das Überschreiten
einer bestimmten Schwelle der bandbreiten bezogenen Kanalkapazität pro Kanal. Multi-
pliziert man in diesem Diagramm die Schwellwerte auf der Abszisse mit der jeweiligen
Anzahl der Kanäle, erhält man die erwartete Aussage, dass das MIMO-System mit der
höchsten Dimension die höchste spektrale Effizienz für die Übertragung bietet.
Das in dieser Arbeit vorgestellte neuartige Konzept der Multimodenantennen besitzt für
den Fall einer omnidirektionalen Gleichverteilung der Einfallsrichtungen (typisch für Mo-
bilstation) das Potenzial zur vollständigen Ersetzung einer Gruppe konventioneller Ein-
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Abbildung 5.12:MIMO mit Raummultiplex. (a)Möglichkeit der Bandbreitenreduzierung bei fester
Datenrate von 250 Mbit/s (gegenüber der Literaturquelle um Faktor 4 vermindert) durch Erhöhung
der Toranzahl [54]. (b) Wahrscheinlichkeitsverteilung der banbreitenbezogenen Kanalkapazität
pro Kanal für verschiedene Dimensionen des MIMO-Systems [55].
zelantennen an Sender und/oder Empfänger in MIMO-Systemen und bietet zusätzlich ei-
ne große Platzersparnis, da der konventionelle Elementabstand zwischen Einzelstrahlern
hier entfällt.
5.3 Kurze Zusammenfassung
Im vorliegenden Kapitel wurde erläutert, wie der Einsatz von Multimodenantennen an
Sender und/oder Empfänger eines Übertragungssystems zur Erhöhung der Kanalkapazi-
tät ohne Erhöhung der Übertragungsbandbreite durch Ausnutzung unterschiedlicher Wel-
lenausbreitungsrichtungen auf Grund von Mehrwegeausbreitung beitragen kann.
Dazu wurde die Multimodenantenne als winkelabhängiges Filter beschrieben, mit dem
ein aus allen Richtungen einfallendes Spektrum kohärenter Wellen über einen Satz von
Torrichtcharakteristiken in den Raum der Torrichtcharakteristiken projiziert und adap-
tiv über mehrere Tore empfangen wird. Es wurde erläutert, dass eine optimale Wahl
der Filterkoeffizienten (Gewichtskoeffizienten) zu einer Maximierung des Signal-Rausch-
Abstandes (Maximum-Ratio-Combining) und damit zur Maximierung der bandbreitenbe-
zogenen Kanalkapazität führt.
Darauf aufbauend wurde am Beispiel eines MIMO-Systems mit Mehrfachantennen an
Sender und Empfänger beschrieben, wie durch die Ausnutzung der verschiedenen Wel-
lenausbreitungsrichtungen bei Mehrwegeausbreitung in Zusammenhang mit geeigneter
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Wahl der Empfangsgewichtskoeffizienten mehrere parallele Übertragungskanäle im glei-
chen Frequenzband geschaffen werden, wodurch ebenfalls eine beträchtliche Erhöhung
der Kanalkapazität erreicht wird.
KAPITEL 6
Rekonfigurierbare Multimodenantennen
In Verbindung mit mehrdimensionaler Array-Signalverarbeitung bietet der Einsatz von
Mehrfachantennen an Sender und/oder Empfänger eines Übertragungssystems die Mög-
lichkeit, adaptiv ein Strahlungsfeld zu erzeugen bzw. die Empfangscharakteristik an ein
einfallendes Feld zu adaptieren. So wurde in Abschnitt 5.1.2 gezeigt, dass die Adaption
an ein aus allen Richtungen einfallendes Wellenspektrum von der Projektion des Ein-
fallsrichtungsspektrums in den von den Torrichtcharakteristiken aufgespannten endlich
dimensionalen Raum abhängt. Dabei steigt das Adaptionsvermögen mit der Anzahl der
Tore und der Empfangszweige, was aber in aufwendigen und kostspieligen Systemen re-
sultiert.
Darum wird in diesem Kapitel ein Konzept präsentiert, welches durch Umschalten eine
Verbesserung der Adaptionseigenschaften kompakter Multimodenantennen ermöglicht,
ohne die Anzahl der Tore und Empfangszweige zu erhöhen. Dieses Konzept wird ab-
schließend anhand zweier Designbeispiele verifiziert.
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Abbildung 6.1: Eine Multimodenantenne stellt bei Einsatz in einem Transceiver-System M si-
multane unkorrelierte Torrichtcharakteristiken an M entkoppelten Antennentoren verbunden mit
M Transceiverzweigen zur Verfügung.
6.1 Verfügbarkeit von Richtcharakteristiken
Für Transceiversysteme mit M Transceiverzweigen sind nach Kapitel 5 Mehrfachanten-
nen mit M entkoppelten Toren erforderlich, welche fest mit den M Transceiverzweigen
verbunden sind. Nach der Beschreibungsweise für Multimodenantennen stellen diese An-
tennenM unkorrelierte Torrichtcharakteristiken ~C1, . . . , ~CM an denM entkoppelten To-
ren zur Verfügung (Abb. 6.1). Über diese simultan verfügbaren Torrichtcharakteristiken
kann durch Linearkombination mit geeigneten Gewichtskoeffizienten (M -dimensionale
Array-Signalverarbeitung) adaptiv ein gesamtes Strahlungsfeld erzeugt werden oder im
Empfangsfall die Empfangscharakteristik an ein in denM -dimensionalen Raum der Richt-
charakteristiken projiziertes einfallendes Feld adaptiert werden. Das Adaptionsvermögen
der Antenne steigt dabei mit der Anzahl der Antennentore an, aber die Gesamtcharak-
teristik bleibt immer auf den von den Torrichtcharakteristiken aufgespannten Raum be-
schränkt.
Ein gänzlich anderer Fall liegt bei einer zwischen N Schaltzuständen umschaltbaren Ein-
zelantenne (Eintorantenne) vor (Abb. 6.2 a). Hier besitzt die Antenne zu einem Zeitpunkt
(Schaltzustand) eine einzige Richtcharakteristik, verfügbar an genau einem Tor. Somit ist
hier nur eine eindimensionale Signalverarbeitung möglich, denn die den einzelnen Schalt-
zuständen n ∈ {1, . . . , N} zugehörigen Torrichtcharakteristiken ~C11, . . . , ~C1N stehen hier
nicht simultan, sondern lediglich sequentiell zur Verfügung. Schaltbare Eintorantennen
sind in der Literatur bekannt [56, 57]. Ein spezielles Beispiel dafür ist das Konzept der
ESPAR-Antenne [58, 59] (Electronically Steerable Parasitic Array Radiator), welche in
Abb. 6.2 b illustriert ist. Man erkennt ein im Zentrum angeordnetes aktives Antennenele-
ment, welches mit einem Tor versehen ist. Dieses aktive Element ist umgeben von para-
sitären Elementen, die über Schalter im Fußpunkt kurzgeschlossen werden. Über diese
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Abbildung 6.2: (a) Konzept der umschaltbaren Eintorantenne mit einer Richtcharakteristik in je-
dem der N Schaltzustände. (b) Realisierungsbeispiel ESPAR-Antenne [58].
Schalter lässt sich somit eine Anzahl von sequentiellen Schaltzuständen herstellen, denen
jeweils eine Richtcharakteristik zugeordnet ist. Dabei muss die Anpassung des Antennen-
tores in jedem Schaltzustand erhalten bleiben. Eine in der Literatur oft zitierte Anwen-
dung dieser Antennen ist die Einfallsrichtungsschätzung [60]. Eine „echte“ (vgl. [61])
mehrdimensionale Array-Signalverarbeitung, wie z. B. in MIMO-Systemen oder Diver-
sitätsverfahren wie „Maximum-Ratio-Combining“ erforderlich, ist aber ausgeschlossen.
Das in dieser Arbeit vorgeschlagene neuartige Konzept [32] zur Rekonfigurierbarkeit von
Multimodenantennen zielt auf umschaltbare kompakte Mehrtorantennen mit der Absicht,
verschiedene Sätze von simultan verfügbaren Richtcharakteristiken an entkoppelten To-
ren in sequentiellen Schaltzuständen zu ermöglichen, und ist eine Erweiterung des be-
kannten Konzeptes umschaltbarer Eintorantennen. Für das Antennendesign stellt dieses
Konzept allerdings eine höhere Herausforderung dar als im Fall der umschaltbaren Ein-
torantennen, da bei Mehrtorantennen sowohl die Anpassung als auch die Torentkopplung
in jedem Schaltzustand erhalten bleiben muss.
Für eine Multimodenantenne mitM > 1 Toren (undM Moden), die zwischenN > 1 ver-
schiedenen Schaltzuständen umgeschaltet wird (Abb. 6.3), lässt sich die Umschaltbarkeit
allgemein auch mit der in Abschnitt 2.2 eingeführten funktionalen Beschreibungsweise
erläutern. Dazu bezeichnet man mit ~Cmn die für den Schaltzustand n ∈ {1, . . . , N} er-
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Abbildung 6.3: Multimodenantenne mit Sätzen von M simultanen Torrichtcharakteristiken, um-
schaltbar zwischen N Schaltzuständen.
zeugte Tor-RC von Torm ∈ {1, . . . ,M} und weiter mit
Cn =
{
~C1n, . . . , ~CMn
}
die Menge aller Torrichtcharakteristiken im Schaltzustand n. Fordert man nun die Ortho-
gonalität zwischen paarweise verschiedenen Elementen aus Cn für alle n ∈ {1, . . . , N},
wobei mit µ, ν ∈ {1, . . . ,M} durch〈
~Cµn, ~Cνn
〉
=
1
4pi
∮
Ω
~C∗µn(Θ,Φ) · ~Cνn(Θ,Φ) dΩ ; dΩ = sinΘ dΘ dΦ
das innere Produkt im RC-Raum definiert ist, so bildet jede Menge
Bn =
{
~C1n, . . . , ~CMn
∣∣∣ 〈~Cµn, ~Cνn〉 = 0 ∀ µ, ν ∈ {1, . . . ,M} ∧ µ 6= ν}
mit n ∈ {1, . . . , N} eine Basis des dem Schaltzustand n zugehörigenM -dimensionalen
Raumes
Cn = LinBn
von Richtcharakteristiken. Das Umschalten zwischen den Zuständen n = 1, . . . , N be-
deutet demnach das Umschalten zwischen linear unabhängigen Basen B1, . . . ,BN der
Torrichtcharakteristiken und somit zwischen den zugehörigen aufgespannten Richtcha-
rakteristikräumen C1, . . . ,CN . Die Forderung, Orthogonalität zwischen allen paarweise
verschiedenen Torrichtcharakteristiken eines Schaltzustandes n für alle Zustände n ∈
{1, . . . , N} zu erhalten, ist eine notwendige Bedingung, die ausM voneinander entkop-
KAPITEL 6. REKONFIGURIERBARE MULTIMODENANTENNEN 90
Abbildung 6.4: Schema einer Zweitorantenne mit reaktiv beschalteten parasitären Elementen.
pelten Antennentoren in jedem der N Schaltzustände folgt.
Mit diesem Konzept ist eine Möglichkeit aufgezeigt, den mit einer Multimodenantenne
erzeugbaren Raum von Richtcharakteristiken durch Umschalten zu „erweitern“. Praktisch
kann dies beispielweise in einem Diversitätsverfahren wie „Maximum-Ratio-Combining“
in einer Verbesserung des Signal-Rausch-Abstandes resultieren. Dadurch ist eine hohe
Aufwands- und Kostenersparnis gegeben, da auf eine Erhöhung der Anzahl von Empfän-
gerzweigen verzichtet werden kann. Zu beachten ist hier aber, dass die durch Umschalten
eingestellten Zustände niemals gleichzeitig (simultan) zur Verfügung stehen.
6.2 Parasitäre Elemente
Zur Realisierung rekonfigurierbarer Multimodenantennen wird im Rahmen dieser Arbeit
wieder auf parasitäre Elemente zurückgegriffen. Dazu werden die zur Antennenstruk-
tur hinzuzufügenden parasitären Antennenelemente variabel mit Reaktanzen beschaltet.
Dies ist in Abb. 6.4 anhand einer schematischen Darstellung illustriert. Man erkennt die
aktiven Antennenelemente, welche durch die Tore 1 und 2 gespeist werden, und die pa-
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Abbildung 6.5: Zweitorantenne als Ergebnis einer an den Toren 3 und 4 reaktiv beschalteten
Viertorantenne, umschaltbar zwischen zwei Schaltzuständen n.
rasitären Elemente, die hier im Allgemeinen unabhängig voneinander über Schalter mit
Reaktanzen verbunden sind. Die Reaktanzen sind hier nur symbolhaft durch Kapazitäten
modelliert, wobei der Einsatz von Induktivitäten zur Beschaltung ebenso mit einbezogen
ist wie die beiden Spezialfälle der reaktiven Beschaltung Kurzschluss und Leerlauf. Man
kann also jedes parasitäre Element betrachten, als sei es fiktiv mit einem Tor versehen,
welches mit einer Reaktanz beschaltet ist. Diese Tore werden im Gegensatz zu den Toren
1 und 2 nicht aktiv gespeist und deshalb als passive Tore 3 bis 5 bezeichnet. Sind die Be-
schaltungen an den Toren 3 bis 5 unabhängig voneinander, erhält man in diesem Beispiel
N = 23 = 8 Schaltzustände an M = 2 Toren. Die indirekt über die aktiven Elemen-
te angeregten parasitären Elemente tragen somit abhängig vom gewählten Schaltzustand
unterschiedlich zur Abstrahlung der Antenne bei.
6.3 Beschreibung des Entwurfsverfahrens
Nachfolgend ist anhand des Spezialfalls einer (kompakten) rekonfigurierbaren Zweitor-
antenne (M = 2) mit N = 2 Schaltzuständen erläutert, wie man gezielt die reaktive Be-
schaltung der parasitären Elemente bestimmen kann, die zur Entkopplung der Antennen-
tore und damit zu orthogonalen Torrichtcharakteristiken führt. Die beiden Schaltzustände
sollen dabei durch zwei parasitäre Antennenelemente mit variabler reaktiver Beschaltung
einstellbar sein. Abb. 6.5 zeigt dazu ein 4-Tor-Blockmodell einer zunächst beliebigen An-
tenne. Die Tore 1 und 2 sind die aktiven Antennentore, die Tore 3 und 4 sind passive Tore,
über welche die parasitären Antennenelemente schaltbar mit Reaktanzen verbunden sind.
Die von der Beschaltung unabhängige Streumatrix des Viertors ist mit S bezeichnet. Das
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nach dem Beschalten der Tore 3 und 4 entstandene Zweitor besitzt die Streumatrix S˜n,
abhängig vom Schaltzustand n ∈ {1, 2}. Im Schaltzustand 1 sind die Tore 3 und 4 mit
reaktiven Lasten beschaltet, die die Reflexionsfaktoren
Γ3 =
a3
b3
= e jα3 bzw. Γ4 =
a4
b4
= e jα4
besitzen. Das Schaltschema zeigt, dass durch Umschalten in den Schaltzustand 2 die Be-
lastung der beiden Tore gerade vertauscht wird. Das weiter oben erklärte Ziel des Ent-
wurfsverfahrens ist nun, die beiden geordneten Paare α1 = [α3 α4]T und α2 = [α4 α3]T
von Phasenwinkeln der Abschlüsse zu finden, so dass für jeden der beiden Schaltzustände
die aktiven Tore 1 und 2 voneinander entkoppelt sind, also
S˜
(n)
21
!
= 0 ∀ n ∈ {1, 2} (6.1)
erfüllt ist. Die vom Schaltzustand n unabhängige Streumatrix des 4-Tors ergibt sich unter
Voraussetzung von Reziprozität zu
S =

S11 S21 S31 S41
S21 S22 S32 S42
S31 S32 S33 S43
S41 S42 S43 S44
 =
[
U K
KT R
]
(6.2)
mit den Submatrizen
U =
[
S11 S21
S21 S22
]
K =
[
S31 S41
S32 S42
]
R =
[
S33 S43
S43 S44
]
. (6.3)
Die vom Schaltzustand n abhängige Streumatrix S˜n, n ∈ {1, 2} mit[
b1
b2
]
= S˜n
[
a1
a2
]
lässt sich wie folgt berechnen:
Führt man mit ai und bi für i ∈ {1, . . . , 4} die Wellenkoeffizienten der auf das Tor i
zulaufenden bzw. vom Tor i weglaufenden Wellen ein, so gilt mit a = [a1 . . . a4]T und
b = [b1 . . . b4]
T die Beziehung
b = Sa .
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Mit den Submatrizen aus den Gleichungen (6.2) und (6.3) ergeben sich die Vektoren
[b1 b2]
T und [b3 b4]T zu[
b1
b2
]
= U
[
a1
a2
]
+K
[
a3
a4
]
(6.4)
und[
b3
b4
]
= KT
[
a1
a2
]
+R
[
a3
a4
]
. (6.5)
Bildet man nun die geordneten Phasenwinkelpaare α1 und α2 mit
αn 7−→ Γn =
[
e j [1 0]αn 0
0 e j [0 1]αn
]
=
[
Γ
(n)
11 0
0 Γ
(n)
22
]
; n ∈ {1, 2} (6.6)
auf eine Reflexionsfaktormatrix Γn ab, erhält man damit eine vom Schaltzustand n ab-
hängige Verknüpfung der Wellenkoeffizienten an den Toren 3 und 4:[
a3
a4
]
= Γn
[
b3
b4
]
Daraus folgt mit Gl. (6.5)
Γ−1n
[
a3
a4
]
= KT
[
a1
a2
]
+R
[
a3
a4
]
und daraus[
a3
a4
]
=
(
Γ−1n −R
)−1
KT
[
a1
a2
]
.
Eingesetzt in Gl. (6.4) erhält man[
b1
b2
]
= S˜n
[
a1
a2
]
.
Dabei ist
S˜n = U+KD
−1
n K
T (6.7)
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mit
Dn = Γ
−1
n −R . (6.8)
Somit ist nun die Streumatrix der nach Beschaltung entstandenen Zweitorantenne in Ab-
hängigkeit vom Schaltzustand n bekannt. Um die Forderung aus Gl. (6.1) zu erfüllen,
fordert man nun zunächst allgemein
S˜1
!
= S˜2 . (6.9)
Das heißt im Klartext, dass die Toreigenschaften der aktiven Tore unabhängig vom Schalt-
zustand sein sollen, sprich vom Schalten nicht beeinflusst werden sollen. Mit Gl. (6.9)
wäre dann auch
S˜
(1)
21 = S˜
(2)
21
erfüllt. Schafft man es nun, S˜(n)21 für ein n ∈ {1, 2} verschwinden zu lassen, wäre die
Forderung nach Gl. (6.1) erfüllt. Die Forderung nach Gl. (6.9) ist eine Struktureigenschaft
der Antenne und lässt sich durch geschickte Wahl von Struktursymmetrien erfüllen. Diese
Symmetrieforderungen wären beispielsweise für die in Abb. 6.6 a dargestellte Geometrie
wie folgt zu formulieren:
• Anordnung der Antennenelemente auf den Eckpunkten einer Raute
• Parasitäre Elemente liegen einander gegenüber, ebenso aktive Elemente.
• Parasitäre Elemente sind zueinander gleich, und aktive Elemente sind zueinander
gleich, wobei sich aktive und passive Elemente voneinander unterscheiden dürfen.
Damit ergeben sich für die in (6.3) eingeführten Submatrizen folgende Spezialisierungen:
U =
[
S11 S21
S21 S11
]
K = S31
[
1 1
1 1
]
R =
[
S33 S43
S43 S33
]
(6.10)
Für diesen Fall wirkt sich eine unsymmetrische (ungleiche) Beschaltung der mit den para-
sitären Elementen verbundenen Tore 3 und 4 (Abb. 6.6 b) nicht mehr auf die Torsymmetrie
der Zweitorantenne aus, und auch das Übertragungsverhalten ist für beide Schaltzustände
gleich. Damit ist Gl. (6.9) erfüllt, und für den praktischen Entwurf gilt folgende Aussage:
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Abbildung 6.6: (a) Veranschaulichung der strukturellen Symmetriebedingungen. (b) Beschaltung
der passiven Tore 3 und 4 mit Reaktanzen, abhängig vom Schaltzustand n und repräsentiert durch
die Reflexionsfaktoren Γ11(n) und Γ22(n).
Wird für einen Schaltzustand n ∈ {1, 2} durch reaktive Beschaltung der parasitären Ele-
mente die Entkopplung der aktiven Tore 1 und 2 erreicht, so bleibt die Entkopplung für
jeden Schaltzustand erhalten.
Die Forderung nach Gl. (6.1) lässt sich nun durch
S˜
(n)
21 =
[
0 1
]
S˜n
[
1
0
]
!
= 0 (6.11)
formulieren, wobei die Erfüllung dieser Bedingung für ein n ∈ {1, 2} hinreichend ist.
Zur Bestimmung von S˜(n)21 wird zuerst die Gl. (6.7) sukzessive ausgewertet:
Die inverse Matrix von Γn ergibt sich zu
Γ−1n =
 1Γ(n)11 0
0 1
Γ
(n)
22
 .
Daraus folgt mit Gl. (6.8)
Dn =
 1Γ(n)11 − S33 −S43
−S43 1
Γ
(n)
22
− S33

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und die Inverse
D−1n =
1
det(Dn)
Adj(Dn)
mit
det(Dn) =
(
1
Γ
(n)
11
− S33
)(
1
Γ
(n)
22
− S33
)
− S243 (6.12)
und
Adj(Dn) =
 1Γ(n)22 − S33 S43
S43
1
Γ
(n)
11
− S33
 = [δ1 δ2
δ3 δ4
]
. (6.13)
MitU undK aus (6.10) erhält man somit nach Einsetzen in Gl. (6.7)
S˜n =
[
S11 S21
S21 S11
]
+
S231
det(Dn)
[
1 1
1 1
]
4∑
i=1
δi ; n ∈ {1, 2} . (6.14)
Die Bedingung aus (6.11) führt nun auf
−S21
S231
det(Dn)
!
=
4∑
i=1
δi
und in ausgerechneter Form auf
−S21
S231
[(
1
Γ
(n)
11
− S33
)(
1
Γ
(n)
22
− S33
)
− S243
]
=
1
Γ
(n)
11
+
1
Γ
(n)
22
+ 2 (S43 − S33)
Da diese Gleichung nur für ein n ∈ {1, 2} erfüllt werden muss, sei hier o. B. d. A. n = 1
gewählt. Dann gilt
Γ
(1)
11 = e
jα3 und Γ(1)22 = e
jα4
und damit
−S21
S231
[
e−j (α3+α4)−S33
(
e−jα3 + e−jα4
)
+S233−S243
]
= e−jα3+e−jα4+2 (S43−S33) .
(6.15)
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Abbildung 6.7: Struktur aus Monopolen mit reaktiv beschalteten parasitären Elementen (Abmes-
sungen: h ≈ λ0/4, d ≈ λ0/12, D ≈ λ0/4).
Nach der Einführung von
ψ = α3 + α4 und χ = α3 − α4 (6.16)
kann man eine Funktion X(ψ, χ) zu
X(ψ, χ) = e−jα3 + e−jα4 = 2 cos
(χ
2
)
e−j
ψ
2 (6.17)
definieren, womit sich nach einigen Umformungen von Gl. (6.15)
X(ψ, χ) =
S21(S
2
43 − S233) + 2(S33 − S43)− S21e−jψ
S231 − S21S33
ergibt. Dieser Ausdruck lässt sich auch kompakter als
cos
(χ
2
)
= Z(ψ) (6.18)
mit
Z(ψ) =
S21(S
2
43 − S233) + 2(S33 − S43)− S21e−jψ
2(S231 − S21S33)
e j
ψ
2 (6.19)
schreiben. Die Gl. (6.18) ist lösbar in ψ und χ, wenn ein ψ0 mit
Im
{
Z(ψ0)
}
!
= 0 ∧
∣∣∣Re{Z(ψ0)}∣∣∣ ≤ 1
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Abbildung 6.8: Frequenzabhängigkeit des Übersprechens zwischen den Toren 1 und 3 (benach-
barte Elemente) sowie 1 und 2 (gegenüberliegende Elemente der Viertorantenne).
existiert, dabei sei ψ0 die betragsmäßig kleinste Nullstelle von Im
{
Z(ψ)
}
. Daraus erhält
man schließlich
χ0 = ± 2 arccos
HW
(
Re
{
Z(ψ0)
})
.
Aus den so berechneten Lösungen für ψ0 und χ0 erhält man die gesuchten Phasenwinkel-
werte zu
α3 =
1
2
(ψ0 + χ0) und α4 =
1
2
(ψ0 − χ0) . (6.20)
Die Frequenzabhängigkeit der Lösung von Gl. (6.18) hängt vom Satz der Streuparameter
der ursprünglichen Viertorantenne mit der Streumatrix S ab und kann numerisch bestimmt
werden.
6.4 Realisierungsbeispiel: Monopolantenne
Zur Verifikation des in Abschnitt 6.3 vorgestellten Entwurfsverfahrens wird nun die Un-
tersuchung einer Antennenanordnung aus vier Monopolen beschrieben [62]. Dazu wer-
den zunächst die Ergebnisse numerischer Berechnungen präsentiert, welche dann durch
die experimentelle Verifikation einer mit Hilfe von PIN-Dioden umschaltbaren Zweitor-
antenne ergänzt werden.
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Abbildung 6.9: Ergebnisse numerischer Simulationen. (a) Phasenwinkelverläufe der Reflexions-
faktoren der reaktiven Abschlüsse für Schaltzustand 1. (b) S-Parameterverläufe der neuen Zwei-
torantenne nach ausgewählter Beschaltung für f0 = 2, 45 GHz (für beide Schaltzustände gleich).
6.4.1 Numerische Untersuchungen
In Abb. 6.7 ist die anhand von 3D-Feldsimulationen [46] numerisch untersuchte Anten-
nenstruktur gezeigt. Sie besteht zunächst aus vier koaxial gespeisten Monopolen mit glei-
chen geometrischen Abmessungen (h ≈ λ0/4, d ≈ λ0/12), die auf den Eckpunkten eines
Quadrats mit der DiagonalabmessungD ≈ λ0/4 angeordnet sind. Die beiden aktiven An-
tennenelemente (Tor 1 und 2) liegen hier in der xz-Ebene und die parasitären Elemente
(Tore 3 und 4) in der yz-Ebene. Mit diesem Spezialfall sind die in Abschnitt 6.3 ange-
gebenen Symmetrieforderungen erfüllt, und die drei Submatrizen aus (6.10) ergeben sich
nach weiterer Spezialisierung zu
U = R =
[
S11 S21
S21 S11
]
K = S31
[
1 1
1 1
]
. (6.21)
Die parasitären Elemente an den Toren 3 und 4 sollen später ungleich mit Reaktanzen be-
schaltet werden, wobei das Umschalten, wie bereits in Abschnitt 6.3 beschrieben, letztlich
das Vertauschen der Beschaltung an den Toren 3 und 4 bedeutet.
Die Aufgabe dieses Entwurfsproblems ist nun, die Werte für die reaktive Beschaltung in
den beiden Schaltzuständen n ∈ {1, 2} zu finden, damit das Übersprechen zwischen den
beiden aktiven Toren 1 und 2 verschwindet. Wie in Abschnitt 6.3 wird auch hier die Be-
schaltung der Tore 3 und 4 in den beiden Schaltzuständen n ∈ {1, 2} durch die beiden
geordneten Phasenwinkelpaareα1 = [α3 α4]T undα2 = [α4 α3]T repräsentiert. Um diese
zu bestimmen, wird die Struktur zuerst als unbeschaltetes Viertor aufgefasst, indem die
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Abbildung 6.10: Amplitudencharakteristiken der Direktivität (Θ-Polarisation). (a) Azimutalcharak-
teristiken in xy-Ebene für beide Tore und beide Schaltzustände. (b) Elevationscharakteristiken für
beide Tore in Schaltzustand 1.
parasitären Elemente fiktiv mit den Toren 3 und 4 versehen werden. Durch Simulation
kann so die Streumatrix S nach Gl. (6.2) in Abhängigkeit von der Frequenz berechnet
werden. Das Ergebnis ist in Abb. 6.8 dargestellt und zeigt ein starkes Übersprechen von
−7, 7 und−12 dB zwischen benachbarten bzw. gegenüberliegenden Monopolen. Mit die-
sem Satz von Streuparametern lässt sich so die Funktion Z(ψ) nach Gl. (6.19) angeben,
und Gl. (6.18) kann in ψ und χ gelöst werden. Aus dieser Lösung erhält man nach (6.20)
dann die Lösung der gesuchten Phasenwinkel α3 und α4 in Abhängigkeit von der Fre-
quenz. Diese Verläufe sind in Abb. 6.9 a dargestellt. Man erkennt, dass für jede Frequenz
im Intervall 2. . . 3 GHz ein Paar [α3 α4] von Lösungen existiert, das Gleichung (6.18) und
damit schließlich Gl. (6.11) erfüllt, was bei den vorhandenen Symmetriebedingungen hin-
reichend dafür ist, dass das Übersprechen für jeden der beiden Schaltzustände n ∈ {1, 2}
verschwindet. Mit den Gl. (6.6), (6.12), (6.13) und (6.14) kann nun die Streumatrix S˜n der
neuen Zweitorantenne für jeden Schaltzustand n ∈ {1, 2} (S˜1 = S˜2) angegeben werden.
Wählt man nun konkret die Lösung des Phasenwinkelpaares [α3 α4] bei einer vorgege-
benen Zielfrequenz (hier f0 = 2, 45 GHz) aus, ergibt sich die in Abb. 6.9 b dargestellte
Frequenzabhängigkeit der Streuparameter der durch Beschaltung entstandenen Zweitor-
antenne. Man erkennt deutlich, dass die geforderte Nullstelle der Transmission zwischen
den beiden aktiven Toren 1 und 2 bei der Zielfrequenz f0 = 2, 45 GHz liegt. Die relative
Bandbreite nach der Definition aus Abschnitt 2.1.2.4 beträgt für diesen Fall 6%.
Das Abstrahlverhalten der Antenne für die verschiedenen Schaltzustände ist in Abb. 6.10
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Abbildung 6.11: (a) Schematische Draufsicht der Struktur mit Da = 34 mm und Dp = 35 mm. (b)
Foto der experimentell untersuchten Struktur aus zwei aktiven und zwei parasitären Monopolele-
menten über Groundplane.
illustriert. Beide Diagramme zeigen Schnitte durch die Amplitudencharakteristik der Di-
rektivität (Θ-Polarisation). Dazu ist in 6.10 a die Azimutalcharakteristik für Speisung je-
des der beiden Tore und für beide Schaltzustände zu sehen. Die beiden Charakteristiken
mit den durchgezogenen Linien sind die Torrichtcharakteristiken bei Speisung von Tor
1 oder Tor 2 im Schaltzustand 1. Umschalten in den Zustand 2 bedeutet für die Richt-
charakteristiken eine Spiegelung an der xz-Ebene, woraus sich die Charakteristiken mit
den gestrichelten Linien ergeben. In 6.10 b sieht man die Elevationsrichtcharakteristiken
des Schaltzustandes 1 für Tor 1 und Tor 2 in den Ebenen aufgespannt von ~uz und ~up,1
bzw. ~up,2. Die kreuzpolare Komponente ist jeweils stark gedämpft gegenüber der hier
abgebildeten Θ-Komponente und deshalb nicht dargestellt. Somit liegt für alle Tore und
Schaltzustände lineare Polarisation, also keine Polarisationsdiversität vor. Auf Grund der
für jeden Schaltzustand existierenden Torentkopplung sind die Torrichtcharakteristiken
für jeden Schaltzustand orthogonal. Die Orthogonalität wird also hauptsächlich durch die
unterschiedliche Winkelabhängigkeit der Amplitudencharakteristiken erreicht.
6.4.2 Experimentelle Untersuchungen
Nachfolgend sind die Ergebnisse einer experimentellen Untersuchung des Konzeptes re-
konfigurierbarer Multimodenantennen für eine Betriebsfrequenz von 2,45 GHz präsen-
tiert. Die Vorgehensweise bei der praktischen Realisierung entspricht dem in Abschnitt
6.3 beschriebenen Entwurfsverfahren. Allerdings wurde hier nicht wie in Abschnitt 6.4.1,
Gl. (6.21) der Spezialfall mit voller Symmetrie der Struktur untersucht, sondern lediglich
Symmetrien genutzt, die auf die in Gl. (6.10) genannten Submatrizen aus Streuparametern
führen (vgl. auch Abb. 6.6 a).
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Abbildung 6.12: Technische Zeichnung der abstimmbaren Antennenelemente. (a) Parasitäres
Element. (b) Aktives Element.
6.4.2.1 Antennenstruktur und mechanischer Aufbau
Ein Foto der untersuchten Struktur ist in Abb. 6.11 b gezeigt. Bei der Antenne handelt
es sich wie in Abschnitt 6.4.1 um eine Zweitor-Monopolantenne mit zwei parasitär-
en Elementen, ebenfalls als Monopole ausgebildet. Abb. 6.11 a zeigt dies schematisch
als Draufsicht. Der Abstand der aktiven Elemente zueinander und der parasitären Ele-
mente zueinander beträgt Da ≈ Dp ≈ λ0/4. Der Durchmesser der aktiven Elemente
war mit Da ≈ λ0/9 geringfügig größer als der Durchmesser der parasitären Elemente
(dp ≈ λ0/10). Die Längen der Monopolelemente liegen in der Größenordnung von λ0/4.
Die genauen Abmessungen der Antennenelemente können der technischen Zeichnung aus
Abb. 6.12 entnommen werden. Um eine spätere Abstimmbarkeit zu ermöglichen, wurden
die Antennenelemente durch eine Schraube im Kopf der Elemente in ihrer Länge variabel
gemacht, indem zwischen Schraube und Element das Einfügen von Kupferringen un-
terschiedlicher Dicke möglich war. Dies ist ebenfalls in der technischen Zeichnung nach
Abb. 6.12 verdeutlicht. In die Bohrung am unteren Ende der Elemente wurde der koaxiale
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Abbildung 6.13: (a) Beschaltung der parasitären Elemente. L3 = 8, 2 nH, C4 = 1, 5 pF, LK =
1, 2µH, CK = 68µF, D: PIN-Diode (BAR63-02V). (b) Foto der elektronischen Beschaltung der
parasitären Elemente an Tor 3 und 4 auf der Unterseite der Platine.
Innenleiter der SMA-Stecker eingeführt.
6.4.2.2 Elektronisch umschaltbare reaktive Belastung
Die „Groundplane“ der Antenne war als 35µm dicke Kupferschicht auf einem Platinen-
substrat (FR-4) realisiert. Auf der Unterseite dieser Platine war die zur Rekonfiguration
nötige Beschaltung der parasitären Elemente aufgebracht (Abb. 6.13 b). Die Beschaltung
der parasitären Elemente an den Toren 3 und 4 bestand jeweils hauptsächlich aus einer
Spule L3 und einem Kondensator C4 (Abb. 6.13 a). Das Umschalten zwischen den bei-
den Zuständen 1 und 2 geschah elektronisch mittels einer PIN-Diode (BAR63-02V) von
INFINEON durch Einprägen des Gleichstromes ±IB = ±100mA je nach Schaltzustand
an den Klemmen 3 und 4 (Zustand 1: +IB an Klemme 3, −IB an Klemme 4 und umge-
kehrt für Zustand 2). Für die Betriebsfrequenz von 2,45 GHz beträgt die Induktivität im
Durchlassbereich LD = 0, 6 nH und die Sperrkapazität CD = 0, 3 pF. Dazu zeigt Abb.
6.14 die zugehörigen vereinfachten Ersatzschaltbilder der Beschaltung an Tor 3 unter Be-
rücksichtigung der nicht idealen Eigenschaften der PIN-Diode. Die zur Entkopplung der
Tore erforderlichen Reaktanzen wurden mit Hilfe der in Abschnitt 6.3 beschriebenen Me-
thode für einen Schaltzustand bestimmt, und es ergab sich Z3 = j 389Ω für Tor 3 und
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Abbildung 6.14: Vereinfachte Ersatzschaltbilder für die Beschaltung an Tor 3 in den Schaltzu-
ständen 1 und 2. CD = 0, 3 pF, LD = 0, 6 nH.
Abbildung 6.15: (a) Frequenzabhängigkeit des Verhältnisses von aufgenommener zu Verfügba-
rer Leistung an Tor 1 in Schaltzustand 1. Relative Bandbreite der Antenne beträgt ca. 10%. (b)
Frequenzabhängigkeit der Streuparameter für Schaltzustand 1.
Z4 = −j 22Ω für Tor 4. Die Werte für L3 und C4 wurden anhand der Ersatzschaltbilder
aus Abb. 6.14 zu L3 = 8, 85 nH (gewählt: L3 = 8, 2 nH) und C4 = 1, 72 pF (gewählt:
C4 = 1, 5 pF) bestimmt.
6.4.2.3 Messergebnisse
In der endgültigen Struktur betrugen die Längen der aktiven Elemente 27 mm und die
der parasitären Elemente 32 mm. Abb. 6.15 b zeigt die erzielten Frequenzverläufe für die
Streuparameter der resultierenden Zweitorantenne in Schaltzustand 1. Die Verläufe für
Schaltzustand 2 waren nahezu identisch. Bei der Betriebsfrequenz von 2,45 GHz wurde
eine Übersprechdämpfung von fast 30 dB bei einer Reflexionsdämpfung von über 30 dB
erzielt.
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Abbildung 6.16: Abhängigkeit des Betrags der Übertragungsfunktion vom Azimutwinkel Φ in xy-
Ebene (auf Maximum normiert) für eine Übertragungsstrecke mit variabler Position des Senders
(Winkel Φ) und der rekonfigurierbaren Antenne am Empfänger. (a) Schaltzustand 1. (b) Schaltzu-
stand 2.
Aus der in Abb. 6.15 a dargestellten Frequenzabhängigkeit des Verhältnisses der an Tor 1
aufgenommenen zu verfügbaren Leistung, beschrieben durch
1− |S˜11|2 − |S˜21|2
bei Speisung von Tor 1 und reflexionsfreiem Abschluss von Tor 2, kann man entspre-
chend der Bandbreitendefinition aus Abschnitt 2.1.2.4 eine relative Bandbreite von ca.
10% ablesen.
Mittels einer Übertragungsmessung bei der festen Frequenz 2,45 GHz, in der die rekon-
figurierbare Zweitorantenne als Empfangsantenne eingesetzt wurde, konnte die winkel-
abhängige Übertragungsfunktion für den Azimutwinkel Φ in der xy-Ebene der Antenne
ermittelt werden, indem die Position der Sendeantenne auf einer Kreisbahn um die Emp-
fangsantenne in diskreten Winkelschritten∆Φ geändert wurde. Das Ergebnis des Betrags
der Übertragungsfunktion (auf das Maximum bezogen) für beide Tore und beide Schalt-
zustände ist in Abb. 6.16 dargestellt. Auch hier (vgl. Abb. 6.10) ist ein starker Unterschied
in der räumlichen Abdeckung durch die Amplitudencharakteristik in den verschiedenen
Schaltzuständen zu erkennen.
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Abbildung 6.17: Planare Antennenstruktur mit den aktiven Toren 1 und 2 und vier reaktiv be-
schalteten passiven Toren (3, 4, 5, 6). Dimensionen: h = 7, 62 mm, a = b ≈ λ/2, εr = 3, 27.
6.5 Realisierungsbeispiel 2: Planare Antenne
In der bisherigen Betrachtung wurden „aktive“ und parasitäre Elemente in Form sepa-
rater resonanter Elemente ausgebildet. Es ist aber wohlbekannt, dass Antennenelemente
auch als Dual-Mode-Resonatoren ausgebildet werden können und damit jeder Resonator-
Mode ein Element repräsentiert. Damit können z. B. in einer Konfiguration aus zwei Dual-
Mode-Resonatoren zwei der Resonanzmoden als aktive Elemente und zwei als parasitäre
Elemente betrieben werden. Jedes der beiden Patch-Elemente repräsentiert also die Funk-
tion eines aktiven und eines parasitären Elementes, also die Funktion von zwei Elementen
(Zwei-Element-Patch). Im Folgenden wird ein Designbeispiel für eine solche Struktur nä-
her erläutert [62].
6.5.1 Antennenstruktur
Die betrachtete Antennenstruktur (siehe Abb. 6.17) besteht aus zwei nebeneinander an-
geordneten quadratischen (a = b ≈ λ/2) Patch-Elementen auf einem planaren Substrat
mit Grundmetallisierung. Für das Substrat wurde eine Dicke von h = 7, 62 mm und eine
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Abbildung 6.18: Schematisierte Darstellung der Schaltzustände an den passiven Toren 3, 4,
5, 6. Umschalten zwischen Zuständen bedeutet Austausch von Kurzschlüssen und Leerläufen
gegeneinander.
Permittivität mit εr = 3, 27 angenommen, was aufgrund der relativ hohen Dicke und der
niedrigen Permittivität zu einer guten Strahlungseffizienz führt. Dieses Substrat ist kom-
merziell unter der Bezeichnung TMM3 (Temperature Stabile Microwave Laminate) von
der Firma Rogers erhältlich. Die beiden Patch-Elemente sind voneinander durch einen
Spalt mit der Breite w getrennt. Die Speisung erfolgt durch zwei (aktive) Tore (1 und 2)
jeweils an den äußeren Rändern der beiden Metallflächen mit dem Randabstand s. Weiter-
hin sind nun vier weitere Tore (3, 4, 5, 6) vorgesehen, an denen die Antenne umschaltbar
zwischen den beiden Zuständen 1 und 2 (Ziffern in Kreisen) reaktiv beschaltet ist.
6.5.2 Umschaltkonzept
In Abb. 6.17 ist der Schaltzustand 1 dargestellt, in dem an den sich gegenüberliegenden
Toren 3 und 4 die Reaktanz X1 und an den Toren 5 und 6 die Reaktanz X2 aktiv ist.
Das Umschalten in den Schaltzustand 2 bewirkt nach der in der Abbildung skizzierten
Schaltung genau das Vertauschen der beiden Reaktanzen X1 und X2 an den Toren.
In dem hier weiter untersuchten Spezialfall ist für die reaktive Beschaltung folgende Fest-
legung getroffen:
X1 = 0 (Kurzschluss) ∧ X2 →∞ (Leerlauf)
D. h. an den Toren 3, 4, 5, 6 wird zwischen den beiden Abschlüssen Kurzschluss und
Leerlauf umgeschaltet, so dass jeweils an den diagonal gegenüberliegenden Torpaaren (3,
4) und (5, 6) die gleiche Beschaltung (Kurzschluss oder Leerlauf) vorliegt. Dieses Prinzip
ist schematisch in Abb. 6.18 dargestellt. Somit liegt mit der präsentierten Struktur eine
Antenne mitM = 2 aktiven Toren vor, die, angeregt durch die Tore,M = 2 verschiedene
Moden bereitstellt, welche ihrerseits wieder zwischen N = 2 Zuständen umschaltbar
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Abbildung 6.19: Für die planare Zweitorantenne gültiges Koppelschema. (a) Entartete Patchmo-
denpaare (1, 3) und (2, 4) mit zueinander orthogonalen Stromverteilungen. (b) Zwei Koppelpfade
zwischen den aktiven Toren 1 und 2, beschrieben duch Koppelfaktoren.
sind. Damit können durch diese Antenne M · N = 4 Strahlungsmoden erzeugt werden,
deren Unterschiedlichkeit nachfolgend gezeigt wird.
Weiterhin besitzt diese Zweitorantenne die in Abschnitt 6.3 beschriebene spezielle Sym-
metrie, welche den Vorteil hat, dass sich für jeden der beiden Schaltzustände das Abstrahl-
verhalten zwar ändert, die Torparameter wie z. B. Streuparameter aber gleich bleiben.
D. h. die Zweitorantenne besitzt für jeden Schaltzustand die gleiche Streumatrix. Somit
entspricht das hier verwendete Umschaltkonzept den in Abschnitt 6.3 genannten Regeln
der Symmetrieerhaltung in Bezug auf die Streumatrix. Der Unterschied ist hier, dass die
reaktive Beschaltung mit Kurzschluss oder Leerlauf vorgegeben ist und passend dazu die
parasitären Elemente dimensioniert werden.
6.5.3 Funktionsweise der Kopplung zwischen Toren und Patchmo-
den
Abb. 6.19 zeigt das für die Tore und Patchmoden dieser Antennenstruktur gültige Kopp-
lungsschema. Jedes der beiden quadratischen Antennenelemente (Zwei-Elemente-Patche)
besitzt zwei entartete Patchmoden (bei gleicher Frequenz) mit orthogonaler Stromvertei-
lung. Dies ist 6.19 a dargestellt (rechtes Element: Patchmoden 1 und 3, linkes Element:
Patchmoden 2 und 4). Davon werden die Patchmoden 1 und 2 direkt durch die beiden
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aktiven Tore 1 bzw. 2 angeregt. Die Verkopplung der Patchmoden untereinander ist in
6.19 b illustriert. In diesem Schema wird die direkte Verkopplung der beiden Patchmoden
1 und 2 durch den Koppelfaktor k12 repräsentiert. Die Stärke dieser direkten Verkopplung
kann durch den Spalt mit der Weite w (Abb. 6.17) beeinflusst werden. Das Überkoppeln
von den Patchmoden 1 und 2 auf die Patchmoden 3 bzw. 4 und damit das Anregen der
„parasitären Elemente“ 3 und 4 muss durch eine Störung der Orthogonalität zwischen
den Stromverteilungen der Patchmodenpaare 1 und 3 bzw. 2 und 4 erfolgen und wird in
dieser Struktur durch die Position (δx, δy) der je nach Schaltzustand an den diagonal ge-
genüberliegenden Ecken befindlichen Kurzschlüsse erreicht. Diese Kopplung wird durch
die Koppelfaktoren k13 und k24 beschrieben und durch die Position der Kurzschlüsse ein-
gestellt. Da sich die Kurzschlüsse diagonal gegenüberliegen, sind die Moden 3 und 4
zueinander entgegengesetzt phasig, und für die Koppelfaktoren folgt k13 = −k24. Diese
beiden Koppelfaktoren besitzen also immer den gleichen Betrag aber entgegengesetztes
Vorzeichen, abhängig vom gewählten Schaltzustand. Die so angeregten parasitären Ele-
mente 3 und 4 verkoppeln ebenfalls miteinander, beeinflusst durch den Spalt zwischen
den Patches (Koppelfaktor k34). Damit besteht zwischen den beiden aktiven Toren 1 und
2 neben dem direkten Weg der Verkopplung (k12) nun auch ein über die parasitären Ele-
mente geschaffener indirekter Weg der Verkopplung. Durch gezielte Überlagerung dieser
beiden Übertragungswege kann die Auslöschung des Übersprechens zwischen den bei-
den aktiven Toren erreicht werden. Dies wurde anhand von numerischen Simulationen
verifiziert, deren Ergebnisse im nächsten Abschnitt dokumentiert sind.
6.5.4 Numerische Untersuchungen
Für die hier beschriebenen numerischen Untersuchungen [46] wurde das Substrat mit
den in Abschnitt 6.5.1 angegebenen Werten modelliert (verlustlos). Die Tore wurden als
diskrete S-Parameter-Tore mit einem Bezugswiderstand von 50 Ω angesetzt. Die je nach
Schaltzustand an den verschiedenen Punkten in der Struktur zu realisierenden Kurzschlüs-
se zwischen Strahlungsflächen und Grundmetallisierung wurden durch quasi linienförmi-
ge Durchkontaktierungen modelliert.
Das Ergebnis für die Frequenzabhängigkeit der Streuparameter der Zweitorantenne mit
gezielt dimensionierten Geometrieparametern ist in Abb. 6.20 gezeigt. Dabei sind die
S-Parameter aus den in Abschnitt 6.5.2 genannten Symmetriegründen für beide Schalt-
zustände gleich. Man erkennt eine stark frequenzselektive Dämpfung des Übersprechens
und der Reflexion an den Toren mit Maxima von ca. 35 dB bzw. 18 dB bei f0 = 2, 45
GHz. Hier wurde eine relative Bandbreite von 4% erreicht. Dieser Verlauf wurde nach ei-
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Abbildung 6.20: Frequenzverläufe der Streuparameter für die folgenden Geometrieparameter:
εr = 3, 27, h = 7, 62 mm, w = 1 mm, a = b = 32, 3 mm, s = 0, 7 mm, δx = 6, 8 mm, δy = 6, 2 mm.
nigen gezielten Abstimmdurchläufen für die Koppelfaktoren k12 und k34 (Änderung von
w) und k13 (δx, δy) unter Nachführung der Anpassung durch Ändern der Position s der
Speisepunkte erreicht. Die Geometrieparameter für dieses Ergebnis sind in der Bildunter-
schrift zu Abb. 6.20 genannt.
Abb. 6.21 zeigt die Amplitudencharakteristiken des Abstrahlverhaltens der Antenne in
verschiedenen Schnitten für die Frequenz f0 = 2, 45 GHz. Dabei ist jeweils der Abso-
lutbetrag der Direktivität (alle Richtungskomponenten) aufgetragen. In 6.21 a sieht man
die Abhängigkeit der Amplitudencharakteristiken vom Azimutwinkel Φ für den Schnitt
Θ = 30◦. Die durchgezogenen Linien entsprechen den beiden Torrichtcharakteristiken
der aktiven Tore im Schaltzustand 1, und die gestrichelten Linien gehören zu Schaltzu-
stand 2. Man erkennt, dass die Amplitudencharakteristiken von Zustand 2 durch Spiege-
lung an der xz-Ebene aus den Charakteristiken von Zustand 1 hervorgehen. In 6.21 b sind
die Abhängigkeiten der Amplitudencharakteristiken vom Elevationswinkel Θ für Tor 1
und Tor 2 im Schaltzustand 1 in der von den Richtungsvektoren ~uz und ~up aufgespannten
Ebene aufgetragen. Über die erforderlichen Verschiedenheiten der Richtcharakteristiken
lassen sich folgende Aussagen treffen:
• Die zu einem Schaltzustand gehörenden Torrichtcharakteristiken sind bei der Be-
triebsfrequenz f0 = 2, 45 GHz zueinander orthogonal, da die aktiven Tore vonein-
ander entkoppelt sind. Dies lässt sich auch ansatzweise an den in Abb. 6.21 darge-
stellten Amplitudencharakteristiken erkennen (Verschiedenheit im Betrag).
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Abbildung 6.21: Amplitudenrichtcharakteristiken der planaren Zweitorantenne (Absolutbetrag
der Direktivität). (a) Abhängigkeit vom Azimutwinkel Φ im Schnitt Θ = 30◦ für beide Tore und
beide Schaltzustände. (b) Abhängigkeit vom Elevationswinkel in der Ebene aufgespannt von ~uz
und ~up für beide Tore im Schaltzustand 1.
• Die Verschiedenheit der zum selben Tor gehörenden Charakteristiken von zwei
Schaltzuständen lässt sich an den Amplitudencharakteristiken nicht erkennen. Nach
genauerer Analyse der Polarisation erkennt man aber, dass das abgestrahlte Feld im
Fernfeld zirkular polarisiert ist. Durch Umschalten in einen anderen Zustand wird
genau der Drehsinn dieser zirkularen Polarisation umgekehrt. Damit liegt durch
Umschalten zwischen verschiedenen Zuständen Polarisationsdiversität vor.
6.6 Kurze Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde ein Konzept zur Rekonfigurierbarkeit von Multimodenantennen
vorgestellt, wobei unter Rekonfiguration das Umschalten zwischen verschiedenen Sät-
zen (Basen) von simultan verfügbaren Torrichtcharakteristiken und somit das Umschalten
zwischen verschiedenen Räumen von Richtcharakteristiken verstanden wird.
In diesem Konzept kamen wieder parasitäre Antennenelemente zum Einsatz, die schaltbar
mit Reaktanzen verbunden wurden. Zur gezielten Bestimmung dieser Reaktanzen wurde
eine Methode präsentiert, welche auf strukturellen Symmetrien basiert, so dass beim Um-
schalten die Streumatrix der Mehrtorantenne erhalten bleibt, die Torrichtcharakteristiken
aber eine Änderung erfahren.
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Dieses Konzept wurde zuerst anhand einer Zweitorantenne aus Monopolen und zwei re-
aktiv beschalteten parasitären Elementen numerisch und experimentell verifiziert. Bei der
praktischen Umsetzung kamen PIN-Dioden-Schalter zum Einsatz, deren nicht ideale Ei-
genschaften bei der Beschaltung berücksichtigt wurden.
Die zweite Struktur bestand aus zwei Patchantennen, welche als Dual-Mode-Resonatoren
(Zwei-Elemente-Patch) ausgebildet waren. Die zweite Patch-Mode wurde jeweils durch
einen schaltbaren Kurzschluss an einer Ecke des Patches angeregt. Dadurch übernahm
jedes der beiden Patch-Elemente sowohl die Rolle des aktiven als auch die Rolle des
parasitären Elementes. Diese Struktur wurde anhand von Simulationen untersucht.
Für beide der untersuchten Antennen ergaben sich eine gute Entkopplung der Tore und
damit orthogonale Torrichtcharakteristiken in jedem Schaltzustand. Die zu verschiede-
nen Schaltzuständen gehörigen Torrichtcharakteristiken waren ebenfalls ausreichend ver-
schieden.
Das vorgestellte Konzept besitzt das Potenzial zur Aufwands- und Kostenersparnis für
Übertragungssysteme, indem z. B. durch Umschalten einer Empfangsantenne eine Ver-
besserung des Signal-Rausch-Abstandes erreicht werden kann, ohne dazu die Anzahl der
Tore und damit der Empfangszweige zu erhöhen.
KAPITEL 7
Zusammenfassung
Die Motivation dieser Arbeit ergab sich aus dem zunehmenden Bedarf drahtloser Mul-
timediadienste (z.B. drahtlose Internetzugänge) an hohen Übertragungsraten bei immer
höher werdendem Mobilitätsgrad, woraus sich hohe Anforderungen an die Kompaktheit
der mobilen Terminals und damit an die Kompaktheit der verwendeten Antennen ergeben.
Zur Erfüllung der Forderung nach hohen Übertragungsraten werden zunehmend Kommu-
nikationssysteme eingesetzt, welche die unterschiedlichen Wellenausbreitungsrichtungen
bei Mehrwegeausbreitung zur Steigerung der bandbreitenbezogenen Kanalkapazität aus-
nutzen. Da solche Systeme Mehrfachantennen an Sender und/oder Empfänger erfordern,
aber das konventionelle Konzept schwach verkoppelter Einzelantennen die Kompaktheits-
anforderungen nicht erfüllen kann, wurden im Rahmen der vorliegenden Arbeit verschie-
dene Ansätze für den systematischen Entwurf von kompakten Mehrfachantennen (Mehr-
torantennen) entwickelt.
Als Designziele wurden dazu voneinander entkoppelte Antennentore mit zugehörigen
orthogonalen (unkorrelierten) Torrichtcharakteristiken innerhalb der erforderlichen Fre-
quenzbandbreite bei einer maximalen Antennenabmessung von einer halben bis zu ei-
ner Freiraumwellenlänge definiert. Charakteristisch für das in dieser Arbeit beschriebene
Konzept für kompakte Mehrtorantennen ist, dass bei Speisung eines einzigen Antennen-
tors die gesamte Struktur erregt wird. Die zugehörige äquivalente Stromverteilung auf der
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Struktur wurde in dieser Arbeit als Mode bezeichnet. Zu jedem Tor gehören damit eine
Mode und eine zugeordnete Richtcharakteristik, die als Torrichtcharakteristik bezeichnet
wurde. Die einzelnen Moden müssen sich dabei so unterscheiden, dass die zugehörigen
Tore voneinander entkoppelt sind. Solche Antennen wurden in dieser Arbeit als Multimo-
denantennen bezeichnet und schließen ganz allgemein die Klasse von Antennen ein, die
nicht mehr aus individuell strahlenden Teilstrukturen bestehen, sondern eine strahlende
Einheit bilden, so dass bei Speisung eines Tores die gesamte (und gleiche) Struktur er-
regt wird. Die physikalischen Grenzen dieses Konzeptes für kompakte Mehrfachantennen
sind bei vorgegebener Anzahl der Tore durch den Anstieg der Strahlungsgüte bei Verklei-
nerung des Antennendurchmessers und der damit verbundenen Bandbreitenreduzierung
gegeben.
Zur Beschreibung von Mehrfachantennen wurde eine geeignete und präzise Charakte-
risierung der Strahlungs- und Schaltkreiseigenschaften eingeführt, welche insbesondere
den wichtigen Zusammenhang beinhaltet, dass unter Vernachlässigung der Verluste die
Orthogonalität der Torrichtcharakteristiken eine direkte Konsequenz der Entkopplung der
zugehörigen Tore ist. Somit konnte bei den untersuchten Antennenstrukturen im Falle des
Verschwindens der Nebendiagonalenelemente der Streumatrix von der Orthogonalität der
zugehörigen Torrichtcharakteristiken ausgegangen werden.
Für den Entwurf von Multimodenantennen wurden in dieser Arbeit als Ergänzung des be-
reits bekannten Konzeptes (A) eines reaktiven Anpassungs- und Entkopplungsnetzwerkes
zwei weitere Grundkonzepte (B und C) vorgeschlagen und anhand von Designbeispielen
verifiziert. Konzept B startet wie schon Konzept A mit einer Ausgangsstruktur, die bereits
die erforderliche Anzahl von Toren mit zugehörigen Elementen (aktive Elemente) besitzt
und die die vorgegebenen Kompaktheitsanforderungen erfüllt. In diesem Zustand verfügt
die Antenne noch über stark verkoppelte Tore. Nun wird der strahlende Teil der Antenne
um weitere Elemente mit optionaler reaktiver Beschaltung ergänzt und dadurch modifi-
ziert. Diese zusätzlichen Elemente werden als parasitäre Elemente bezeichnet und werden
indirekt über die Kopplung mit den aktiven Elementen erregt. Die Funktionsweise der pa-
rasitären Elemente lässt sich anschaulich mittels einer Mehrwegekopplung aus direkten
und indirekten Koppelpfaden zwischen den Antennentoren erklären. Zur Entkopplung
der Tore müssen die Koppelpfade so gestaltet werden, dass sie sich kompensieren. Dazu
ist eine gezielte Dimensionierung der parasitären Elemente nötig. In Konzept C geht man
nicht von einer Startstruktur aus, die man dann entsprechend ergänzt, sondern dieses Kon-
zept besteht aus einem Direktentwurf einer Struktur mit einer ausreichenden Anzahl von
Toren, welche mehrere parallele Koppelwege zwischen den Toren ermöglicht und über
genügend freie adjustierbare Strukturparameter verfügt, um eine Entkopplung der Tore
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zu erzielen. Eine Kombination dieser drei Konzepte ist allgemein denkbar.
Beide Konzepte wurden anhand von Designbeispielen mittels Computersimulationen (Mi-
crowave Studio) und auch experimentell für eine Betriebsfrequenz von 2,45 GHz verifi-
ziert. Für Konzept C wurde dazu eine planare Dreitorantenne ähnlich einem Scheibenre-
sonator eines Durchmessers von weniger als einer halben Freiraumwellenlänge mit drei
Schlitzen gewählt. Die Dimensionierung dieser Antenne geschah über ein Eigenmoden-
verfahren, welches ausführlich beschrieben wurde. Dazu wurden die Eigenmodenimpe-
danzen, die in direktem Zusammenhang mit den Eigenmodenreflexionsfaktoren (Eigen-
werte der Streumatrix) stehen, durch gezieltes Ändern freier Strukturparameter in Über-
einstimmung gebracht. Laut der beschriebenen Theorie resultiert dies in verschwindenden
Nebendiagonalelementen der Streumatrix und somit in entkoppelten Toren mit orthogo-
nalen Torrichtcharakteristiken. Die Antenne wurde außerdem mechanisch gefertigt, und
auch die Messungen der Streuparameter bestätigten eine gute Entkopplung und Anpas-
sung der Tore. Die zweite Struktur diente der Verifikation von Konzept B. Die Antennen-
grundstruktur bestand aus zwei Monopolantennen mit einem Elementabstand von einer
halben Freiraumwellenlänge. Diese Struktur wurde durch parasitäre Elemente in Form
von Mikrostreifenleitungsstücken ergänzt. Auch in diesem Fall konnten nach entspre-
chendem Design Simulation und Messung eine gute Entkopplung der Tore bestätigen.
Das in dieser Arbeit vorgestellte Konzept der Multimodenantennen ist prinzipiell ge-
eignet, trotz sehr kompakter Antennenabmessungen bei Einsatz in Übertragungssyste-
men mit Mehrfachantennen an Sender und/oder Empfänger zur beträchtlichen Erhöhung
der Übertragungsrate beizutragen. Solche Systeme nutzen die verschiedenen Wellenaus-
breitungsrichtungen beim Senden und Empfangen zur Erhöhung der bandbreitenbezo-
genen Kanalkapazität. Dies beruht entweder auf einer Verbesserung des Signal-Rausch-
Abstandes bei gleicher Sendeleistung (z. B. bei Empfangsdiversität) oder auf der Rea-
lisierung mehrerer paralleler Übertragungskanäle unter Ausnutzung der Mehrwegeaus-
breitung. Anhand der Beschreibung von Multimodenantennen als Winkelfilter wurde ge-
zeigt, dass sich die Empfangscharakteristik einer Multimodenantenne bei Mehrtoremp-
fang (Multimodenempfang) optimal an die Projektion eines einfallenden Wellenspek-
trums in den Raum der Torrichtcharakteristiken adaptieren lässt. Dieser Zustand wurde als
adaptives Winkelfilter (Matched Angular Filter) bezeichnet und resultiert in einer Maxi-
mierung des Signal-Rausch-Abstandes. In Zusammenhang mit Diversitätsverfahren wird
dies als „Maximum-Ratio-Combining“ bezeichnet. Darauf aufbauend können mit den avi-
sierten Antennen MIMO-Systeme zur parallelen Übertragung mehrerer Datenströme im
gleichen Frequenzband durch Raum-Multiplex (Spatial Multiplexing) realisiert werden,
was zu einer starken Erhöhung der bandbreitenbezogenen Kanalkapazität führt.
KAPITEL 7. ZUSAMMENFASSUNG 116
Die Antennen in dem hier behandelten Konzept kompakter Mehrfachantennen verfügen
über mehrere simultan verfügbare Torrichtcharakteristiken. Dabei ist jede der Torricht-
charakteristiken einem bestimmten Tor zugeordnet. Durch Linearkombination der Tor-
richtcharakteristiken kann die Antenne an ein einfallendes Feld adaptiert werden. Dabei
steigt das Adaptionsvermögen einer Mehrfachantenne mit zunehmender Anzahl von To-
ren. In einem Übertragungssystem ist eine Erhöhung der Torzahl immer mit einer Erhö-
hung der Anzahl von Transceiverzweigen verbunden. Aus diesem Grunde wurde in die-
ser Arbeit abschließend ein Konzept zur Rekonfigurierbarkeit von Multimodenantennen
präsentiert. In diesem Konzept wird unter Rekonfiguration das Umschalten zwischen ver-
schiedenen Sätzen simultan verfügbarer Torrichtcharakteristiken verstanden, wobei die
Torrichtcharakteristiken eines Zustandes nicht aus denen eines anderen Zustandes her-
vorgehen sollten. In diesem Konzept kamen wieder parasitäre Antennenelemente zum
Einsatz, welche schaltbar mit Reaktanzen verbunden waren. Zur gezielten Bestimmung
dieser Reaktanzen wurde eine Methode präsentiert, welche auf strukturellen Symmetri-
en basiert, so dass beim Umschalten die Streumatrix der Mehrtorantenne erhalten bleibt,
die Torrichtcharakteristiken aber eine Änderung erfahren. Dieses Konzept wurde anhand
zweier Antennenstrukturen für eine Betriebsfrequenz von 2,45 GHz verifiziert. Bei der
ersten Struktur handelte es sich um eine Zweitorantenne aus Monopolen mit umschalt-
barer reaktiver Beschaltung. In der praktischen Realisierung kamen PIN-Dioden, deren
nicht ideale Eigenschaften bei der Beschaltung berücksichtigt wurden, zur elektronischen
Umschaltung der reaktiven Belastung zum Einsatz. Die zweite Struktur bestand aus zwei
als Dual-Mode-Resonatoren ausgebildeten Patch-Antennen. Die zweite Patch-Mode wur-
de jeweils durch einen schaltbaren Kurzschluss an einer Ecke angeregt und übernahm
damit die Rolle eines parasitären Elementes. Die numerischen und experimentellen Un-
tersuchungen konnten die geforderten Eigenschaften entkoppelter Tore und ausreichend
verschiedener Torrichtcharakteristiken für verschiedene Schaltzustände bestätigen. Das
präsentierte Konzept bietet damit die Möglichkeit, das Adaptionsvermögen einer Mehr-
fachantenne durch Umschalten zu erhöhen, ohne dazu die Anzahl der Transceiverzweige
in kostspieliger Weise erhöhen zu müssen.
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